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Introduction Ge´ne´rale
Dans les applications avioniques, la tendance re´cente est de remplacer les actionneurs pneuma-
tiques et hydrauliques par des actionneurs e´lectriques [Rosero et al., 2007], [Emadi, 2000]. En effet,
la demande en e´lectricite´ est en constante augmentation et la tendance est qu’elle soit utilise´e pour
l’approvisionnement et la distribution de l’e´nergie non-propulsive, notamment en remplac¸ant la trans-
mission me´canique de puissance par des ge´ne´ratrices inte´gre´es a` l’arbre du re´acteur. Cette perspective
porte le nom de l’avion ≪ plus e´lectrique ≫ (MEA pour More Electric Aircraft).
Le concept de l’avion ≪ plus e´lectrique ≫ tente de re´pondre a` une demande de souplesse e´nerge´tique
et une meilleure efficacite´ propulsive avec un moindre impact sur l’environnement. Il vise a` remplacer
les vecteurs e´nerge´tiques (fluides hydrauliques, air comprime´) par le courant e´lectrique et d’obtenir en
conse´quence une diminution significative de la consommation en carburant avec un meilleur rendement
(supe´rieur a` 98%).
L’introduction des syste`mes e´lectriques notamment des dispositifs d’e´lectronique de puissance em-
barque´s dans le domaine du transport ae´rien, requie`re une forte compacite´ et une forte inte´gration des
syste`mes de conversion e´lectrique ainsi que des fonctionnalite´s e´lectroniques a` des hautes tempe´ratures
ambiantes pouvant de´passer les 200˚C. Cependant, pour re´pondre a` ces besoins, le silicium a atteint
ses limites, d’ou` le recours a` de nouveaux mate´riaux semi-conducteurs comme ceux a` large bande
interdite dits ≪ a` grand gap ≫.
En particulier, les transistors de puissance a` technologie grand gap a` base de carbure de silicium
ou de nitrure de gallium, trouvent des applications en e´lectronique haute tempe´rature, haute tension,
haute fre´quence ou en re´ponse a` des contraintes de volume, de poids et de rendement.
Dans sa de´marche d’ame´lioration des produits actuels et de de´veloppement de convertisseurs de
nouvelle ge´ne´ration pour ses besoins futurs, THALES est particulie`rement inte´resse´ par les potentia-
lite´s de ces interrupteurs. C’est la raison pour laquelle cette the`se a e´te´ initie´e par THALES en col-
laboration avec le laboratoire SATIE (groupe EPI et TEMA). Ces travaux de the`se s’inscrivent dans
le cadre d’une e´tude des potentialite´s des premiers composants SiC (MOSFET et JFET) disponibles
sur le marche´. Cette e´tude permettra de comparer les principales performances de ces dispositifs ainsi
que les contraintes spe´cifiques induites lors de leur inte´gration dans les convertisseurs ae´ronautiques.
Ce manuscrit se divise en quatre parties. Dans une premie`re partie, nous introduirons le contexte
ainsi que les enjeux de cette e´tude. Nous aborderons tout d’abord l’un des principaux verrous tech-
nologiques lie´ a` l’introduction de l’e´lectronique de puissance a` bord d’avion. Il s’agit de la haute
tempe´rature, un facteur extreˆmement contraignant qui impacte le rendement des e´quipements
d’e´lectronique de puissance et leur fiabilite´. Apre`s avoir rappele´ l’effet de la tempe´rature sur les
performances des composants de puissance, nous expliquerons l’avantage que pre´sentent les semi-
conducteurs a` grand gap pour repousser ces limites et pour re´pondre aux exigences se´ve`res de l’indus-
trie ae´ronautique.
Bien que pre´sentant une re´elle rupture, les composants de puissance a` semi-conducteurs grand gap
ne peuvent apporter de re´elles ame´liorations que s’ils sont associe´s a` un environnement ade´quat. Ainsi,
nous nous inte´resserons, dans un second temps, aux approches d’inte´gration de ces dispositifs dans les
syste`mes de conversion d’e´nergie. Ces nouvelles approches permettrons de tirer le plein be´ne´fice de ces
composants.
Enfin, nous donnerons un e´tat de l’art sur les semi-conducteurs a` grand gap ainsi que sur les
composants en carbure de silicium disponibles sur le marche´. Apre`s une e´tude comparative e´valuant
les proprie´te´s intrinse`ques des semi-conducteurs a` grand gap (SiC, GaN et C) et celles des semi-
1
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conducteurs conventionnels (Si et GaAs), nous pre´senterons diffe´rentes structures de transistors de´ja`
commercialise´es en carbure de silicium.
Dans une deuxie`me partie, nous me`nerons des investigations sur les performances e´lectriques des
transistors de puissance a` technologie grand gap, notamment des MOSFET et des JFET en SiC
(1, 2kV ), fabrique´s par trois fabricants diffe´rents, Cree, Rohm et Semisouth. Nous rapporterons l’en-
semble des re´sultats des caracte´risations pre´liminaires effectue´es, ayant pour objectif l’analyse de
l’impact de chaque structure de transistor sur la conception des convertisseurs ae´ronautiques.
Dans un premier temps, nous e´valuerons les performances statiques des transistors de puissance
SiC en suivant l’e´volution de certaines grandeurs e´lectriques sur une large gamme de tempe´rature
variant de −60˚C a` 200˚C.
Ensuite, nous e´tudierons les performances dynamiques de ces dispositifs. Nous de´taillerons l’e´tude
effectue´e sur l’influence de la tempe´rature, du niveau de courant de charge et de la valeur de la
re´sistance de grille sur le comportement des dispositifs SiC pendant les phases de commutation. Les
maquettes expe´rimentales de´veloppe´es pour ces tests seront notamment pre´sente´es.
Pour finir, nous pre´senterons les re´sultats des mesures de pertes re´alise´es sur les transistors
MOSFET SiC commutant a` haute fre´quence de de´coupage. Ces essais de´licats sont effectue´s par
deux me´thodes diffe´rentes, la me´thode directe dite ≪ calorime´trique ≫ et la me´thode indirecte dite
≪ e´lectrique ≫. Les pertes totales dissipe´es par les MOSFET SiC seront aussi compare´es a` celles d’un
composant en silicium.
Dans une troisie`me partie, nous chercherons a` e´valuer la robustesse des transistors SiC, soumis
a` des re´gimes extreˆmes de fonctionnement tels que l’avalanche et le court-circuit. Nous aborderons,
dans un premier temps, une revue de travaux re´cents, portant sur l’e´tude de la robustesse des in-
terrupteurs de puissance en SiC en re´gime de court-circuit. Nous e´tudierons, ensuite, la tenue de ces
composants a` ces types de contraintes (avalanche et court-circuit), les modes de de´faillance rencontre´s
et leur e´ventuelles origines. Enfin, nous nous focaliserons uniquement sur le re´gime de court-circuit et
nous rapporterons les re´sultats des essais de fatigue acce´le´re´e, re´alise´s sur des MOSFET SiC de chez
Rohm. Ces tests permettront de comprendre les me´canismes de de´gradation susceptibles d’apparaitre
au cours de ces cycles contraignants.
Dans une quatrie`me partie, nous proposerons deux mode`les compactes : le premier est de´die´ au
transistor DMOSFET SiC permettant l’estimation des pertes avec prise en compte du couplage e´lectro-
thermique, et le calcul des
dv
dt
et
di
dt
pouvant servir a` l’estimation des perturbations conduites. Le
deuxie`me mode`le est celui d’une diode Schottky SiC qui va jouer le roˆle d’une diode de roue libre dans
une cellule de commutation. Les mode`les devront eˆtre capables de repre´senter de fac¸on fide`le le com-
portement statique et dynamique des composants, tout en tenant compte des spe´cificite´s du mate´riau
SiC. De tels mode`les vont de´pendre de plusieurs parame`tres physiques et empiriques dont les valeurs
ne seront pas forcement connues et vont ne´cessiter par conse´quent une me´thodologie d’extraction.
Nous commencerons par pre´senter en de´tails les deux mode`les de´veloppe´s. La me´thodologie d’ex-
traction des parame`tres inconnus mise en place sera de´taille´e par la suite. Enfin, les mode`les de´veloppe´s
seront imple´mente´s dans un circuit de simulation SIMPLORER afin de pouvoir les valider en statique et
en re´gime de commutation, en les comparant aux re´sultats de caracte´risation e´lectrique.
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Premie`re partie
Inte´gration et ruptures pour
l’e´lectronique de puissance
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Chapitre 1
Contexte
1.1 Introduction
L’orientation de l’industrie ae´ronautique mondiale vers un avion plus e´lectrique a engendre´ une
croissance continue de la puissance e´lectrique embarque´e a` bord des avions pendant ces dernie`res
de´cennies, tel que le montre la figure 1.1.
Figure 1.1 – E´volution de la puissance e´lectrique embarque´e a` bord des avions [Roboam, 2011]
L’application cible du domaine de l’aviation est l’actionneur e´lectro-me´canique (EMA pour Electro-
Mechanical Actuator) qui vise a` remplacer l’actionneur hydraulique [Faleiro, 2006]. Cet actionneur
e´lectro-me´canique est pilote´ par des convertisseurs d’e´lectronique de puissance. La volonte´ de conce-
voir des convertisseurs d’e´lectronique de puissance fonctionnant a` des hautes fre´quences de commu-
tation et/ou a` des hautes tempe´ratures n’est pas nouvelle. Elle re´sulte du souhait de de´velopper des
convertisseurs pouvant fonctionner avec des densite´s de puissance de plus en plus e´leve´es. En effet, ces
conditions de fonctionnement (haute fre´quence et haute tempe´rature) permettent une re´duction de la
masse globale du convertisseur, notamment la re´duction du volume des composants magne´tiques et
des syste`mes de refroidissement.
Ainsi, de plus en plus compacts, les composants de puissance, regroupant a` la fois la commande
et la puissance dans un unique boˆıtier, se voient confronte´s a` un accroissement constant des densite´s
de puissance. Cet accroissement se traduit par une forte puissance dissipe´e au sein de ces dispositifs.
La dissipation de puissance des interrupteurs a` semi-conducteurs, leur ne´cessaire refroidissement et
les impe´ratifs de dure´e de vie et de fiabilite´, demeurent l’un des obstacles majeurs a` leur inte´gration
a` grande e´chelle. Ainsi, cela fait de la tempe´rature un parame`tre incontournable a` prendre en compte
dans la conception des circuits d’e´lectronique de puissance.
Par ailleurs, la connaissance de ce parame`tre est une donne´e essentielle dans la pre´vision du vieillis-
sement des composants et donc, dans l’estimation de leur dure´e de vie. D’autant plus que la valeur de la
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tempe´rature est ne´cessaire pour le dimensionnement des dispositifs thermiques et pour l’e´tablissement
du compromis performance/fiabilite´.
Les convertisseurs conventionnels a` base de composants en Si ne´cessitent des dissipateurs de chaleur
encombrants afin de limiter l’e´le´vation de la tempe´rature. En outre, en plus de leur limite a` haute
tempe´rature, les dispositifs a` base de silicium restent aussi limite´s en tension notamment pour des
fre´quences de commutation supe´rieures a` 100kHz.
Afin de repousser les limites du silicium et maintenir un bon rendement, les dispositifs de puissance
envisage´s dans le domaine des transports font appel a` de nouvelles technologies de semi-conducteurs
a` grand gap tels que le SiC qui pre´sente un grand potentiel [Stephani, 2002] [Lorenz, 2002].
Dans cette premie`re partie du me´moire (partie I), nous allons e´tudier l’impact de l’utilisation des
semi-conducteurs a` grand gap sur les syste`mes de conversion d’e´nergie.
Apre`s une description des principales limitations des composants a` semi-conducteur de puissance
a` la monte´e en tempe´rature, nous pre´senterons les potentialite´s des dispositifs grand gap pouvant
fonctionner dans des environnements se´ve`res comme la haute tempe´rature (chapitre I.1. 1.2).
Afin de tirer le plein be´ne´fice de cette technologie de semi-conducteurs, de nouvelles approches
d’assemblage et d’inte´gration doivent eˆtre mises en place. Ainsi, la section 1.3 du chapitre I.1 sera
consacre´e a` l’inte´gration des composants grand gap dans les syste`mes de conversion d’e´nergie.
D’autre part, la bonne connaissance de la physique des composants a` semi-conducteur, permet une
meilleure optimisation de ces dispositifs pour leur utilisation a` haute tempe´rature. Ainsi, le deuxie`me
chapitre de cette partie (chapitre I.2) sera consacre´ a` l’e´tude des caracte´ristiques de quelques compo-
sants grand gap afin de pouvoir e´tablir un comparatif de performances entre eux.
1.2 Contraintes d’inte´gration
La tempe´rature de fonctionnement et les cycles thermiques sont conside´re´s comme e´tant des fac-
teurs fortement impactant sur la fiabilite´ et la dure´e de vie des assemblages de puissance notamment
des dispositifs a` semi-conducteurs. En effet, les profils de mission imposent des cycles de dissipation
de puissance (des pertes) dans les composants a` semi-conducteur de puissance. Ces pertes sont res-
ponsables d’e´le´vation de tempe´rature au sein de l’assemblage. Nous parlons dans ce cas de cyclage
actif. A ces variations de tempe´rature lie´es a` la dissipation de puissance dans les puces, nous devons
ajouter les variations de tempe´rature ambiante ge´ne´ralement beaucoup plus lentes, et de´pendantes
du domaine d’application (cyclage passif). A titre d’exemple, pour les applications ae´ronautiques au
voisinage du re´acteur, lors d’une phase de parking en re´gion polaire, la tempe´rature ambiante peut
atteindre −55˚C. En revanche, en vol, la tempe´rature ambiante impose´e par le re´acteur sera de l’ordre
de 200˚C [Allard et al., 2005].
Les profils des sollicitations thermiques environnementales sont de´finis a` partir d’un ensemble de
donne´es expe´rimentales donne´ par la norme DO160 pour la qualification des mate´riels embarque´s. La
figure 1.2 montre une extrapolation du profil des tempe´ratures dues a` des cycles thermiques passifs,
pour un syste`me place´ sur le re´acteur. Il s’agit des conditions de fonctionnement les plus se´ve`res,
quand le mate´riau est dans un environnement non pressurise´ et non re´gule´ en tempe´rature, avec une
tempe´rature ambiante maximale de 200˚C. Ce profil de mission refle`te l’une des difficulte´s rencontre´es
lors de l’inte´gration des convertisseurs de puissance place´s sur le re´acteur.
Avant de pre´ciser les contraintes de la haute tempe´rature sur les composants de puissance, nous
devons rappeler les diffe´rents constituants d’un module de puissance. Les composants et modules
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Figure 1.2 – E´volution de la tempe´rature due a` des cycles thermiques passifs sous un profil de mission
avionique [Zhang, 2012a]
de puissance a` semi-conducteur sont base´s sur des technologies Si ou SiC dont les parties actives
sont ge´ne´ralement monte´es, par l’interme´diaire d’une brasure, sur un substrat ce´ramique me´tallise´
et connecte´es e´lectriquement entre elles par des fils de bonding (figure 1.3). Le substrat est ensuite
brase´ sur une semelle assurant le maintien me´canique de l’assemblage et le transfert thermique vers
la source froide. L’assemblage est mis en boitier et encapsule´ graˆce a` un gel silicone pour prote´ger les
constituants du module de puissance des agressions externes. Enfin, le module de puissance est fixe´ sur
un syste`me de refroidissement (au niveau de la semelle) afin de maintenir la tempe´rature de jonction
des composants en dessous d’une valeur critique pendant le cycle de fonctionnement.
Figure 1.3 – Vue en coupe d’un module de puissance [Buttay, 2015]
Les principales causes de de´faillance des modules de puissance re´sultent de processus d’endom-
magement ge´ne´ralement par fatigue et lie´ par des contraintes d’origine thermome´canique. En outre,
les risques de vieillissement et de dysfonctionnement sont multiples et peuvent apparaitre a` plusieurs
niveaux.
Au niveau de l’environnement proche des puces, la de´faillance peut apparaitre au sein de l’oxyde
de grille ou suite a` la de´gradation des me´tallisations. En effet, la tempe´rature e´leve´e de fonctionnement
engendre une de´gradation de l’oxyde de grille par injection de porteurs chauds notamment pour le cas
des composants a` grille isole´e tel que le MOSFET. La haute tempe´rature suscite aussi des proble`mes
de corrosion ainsi que des de´gradations des me´tallisations par reconstruction [Ciappa, 2002].
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Au niveau de l’assemblage de la puce sur le substrat et du substrat sur la semelle, la diffe´rence entre
les coefficients de dilatation thermiques (CTE) des diffe´rents e´le´ments de l’assemblage entraˆıne des
contraintes me´caniques au sein des brasures qui les relient. Les proprie´te´s me´caniques des constituants
du module de puissance, associe´es aux variations de tempe´rature induites par les profils de mission
sont responsables de contraintes d’origine thermome´canique aux interfaces (de´laminage des brasures,
fracture concho¨ıdale du substrat) [Thoben et al., 2001] [Mitic et al., 1999].
La de´faillance peut aussi provenir des fils de bonding (fils en Aluminium). Ces fils de caˆblage
assurent l’amene´e du courant sur les puces ainsi que la connexion entre elles ou la connexion vers
l’exte´rieur. Par conse´quent, les soudures des dits fils voient les variations de la tempe´rature ambiante
en plus de l’e´le´vation de la tempe´rature due a` la dissipation de puissance dans les puces. Si nous
rajoutons a` ces contraintes thermiques la diffe´rence du CTE entre l’aluminium et le mate´riau semi-
conducteur, les contraintes thermome´caniques qui en de´coulent peuvent entrainer la leve´e des fils de
bonding, donc la de´faillance du composant [Cova, 1998].
Les contraintes lie´es a` la haute tempe´rature incitent, par conse´quent, les fabricants a` de´finir
une limite de fonctionnement des assemblages de puissance. Pour les puces, la limite est fixe´e entre
150˚C et 175˚C pour les semi-conducteurs conventionnels tel que le silicium (Si), et entre 500˚C
et 550˚C pour les semi-conducteurs grand gap tel que le carbure de silicium (SiC) [Wondrak, 1999]
[McCluskey et al., 1998]. La figure 1.4 pre´sente les limites d’utilisation en tempe´rature des diffe´rents
types de mate´riaux constituant un assemblage de puissance.
En guise de synthe`se, les mate´riaux grand gap tel que le carbure de silicium pre´sentent l’avantage de
fonctionner a` des hautes tempe´ratures. Cette capacite´ permet de re´duire l’encombrement des syste`mes
de refroidissement et donc d’apporter une re´elle possibilite´ de re´duction globale masse/volume des
convertisseurs. Cependant, leur utilisation est freine´e par la technologie du boitier qui est limite´e en
tempe´rature. A cette limite, il faudra aussi ajouter la fiabilite´ qui diminue significativement quand
la tempe´rature augmente ainsi que la limite en tempe´rature des composants e´lectroniques (e´le´ments
pe´riphe´riques) disponibles dans le commerce comme les circuits de commande rapproche´e (driver),
de controˆles ou les condensateurs. Ces composants fonctionnent ge´ne´ralement en dessous de 125˚C
ce qui rend la conception des composants et modules en mate´riaux grand gap plus complexe et plus
couˆteuse.
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Figure 1.4 – Limites en tempe´rature des constituants d’un module de puissance [Wondrak, 1999],
[Amagai, 2002], [Coppola et al., 2007]
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1.3 Recours aux composants grand gap
L’inte´gration pousse´e des structures de conversion d’e´nergie, notamment des convertisseurs de
puissance dans le domaine des transports se voit confronte´e a` une forte contrainte de rendement de
conversion. Dans le domaine de l’aviation, et comme de´taille´ pre´ce´demment, ces structures doivent
fonctionner dans des conditions se´ve`res, sous diverses contraintes environnementales et tout en garan-
tissant une bonne fiabilite´ et un excellent rendement.
Dans le cas des syste`mes de conversion d’e´nergie conc¸us a` base de composants en silicium, nous
pouvons trouver des convertisseurs fonctionnant au dela` de 98% de rendement pour des puissances
supe´rieures a` 1kW , comme le cas des convertisseurs DC/DC entrelace´s e´tudie´s dans [Kolar et al., 2012],
figure 1.5. En revanche, l’un des points critiques de ces syste`mes de puissance reste leur niveau
d’inte´gration et de compacite´ surtout quand il s’agit d’augmenter leur rendement de conversion.
En effet, le convertisseur de puissance regroupant a` la fois les interrupteurs de puissance, la com-
mande et le refroidisseur, est de plus en plus compact avec une densite´ de courant de plus en plus
e´leve´e. Or, cette augmentation de courant se traduit par un accroissement de la chaleur dissipe´e qui
est un facteur limitant. De plus, le fonctionnement du silicium est limite´ a` tempe´rature e´leve´e ce qui
affecte conside´rablement la fiabilite´ des composants a` base de ce mate´riau.
(a) (b)
Figure 1.5 – Utilisation de convertisseurs entrelace´s pour ame´liorer le compromis densite´ de puis-
sance/rendement. (a) structure d’un redresseur avec PFC et e´tage DC/DC, (b) courbe de rendement
[Kolar et al., 2012]
Avec les progre`s technologiques re´cents dans la fabrication des dispositifs de puissance a` base de
mate´riaux grand gap tels que le carbure de silicium (SiC) et le nitrure de gallium (GaN), la tenue
en tension, la vitesse de commutation ainsi que la re´sistance a` l’e´tat passant de ces composants ont
e´te´ et seront significativement ame´liore´es par rapport aux composants en silicium. Dans le cas ou` ces
dispositifs de puissance sont inte´gre´s dans les syste`mes d’e´lectronique de puissance, les ame´liorations
re´alise´es sur ces composants auront aussi un re´el impact sur les performances de l’ensemble du syste`me.
Ces performances se constatent ge´ne´ralement au niveau de la densite´ de puissance, du rendement, du
poids, de la fiabilite´ et du couˆt.
A titre d’exemple, nous citons les travaux de LIU dans [Liu et al., 2013] pre´sentant les performances
des MOSFET SiC et leur impact sur un convertisseur DC/DC boost entrelace´. Ces composants ont
pre´sente´ un rendement supe´rieur a` 98% pour des puissances pouvant atteindre 10kW et a` une fre´quence
de fonctionnement e´gale a` 100kHz. Ces transistors (commutant a` 100kHz) ont e´te´ ensuite compare´s a`
des IGBT Si (commutant a` 20kHz). Les re´sultats ont montre´ que, meˆme avec des fre´quences cinq fois
plus e´leve´es, les composants SiC ont pu atteindre un rendement maximal de 99, 3%, supe´rieur a` celui
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des dispositifs Si comme le montre la figure 1.6. Il apparait clairement que l’utilisation des mate´riaux
grand gap permet d’apporter une re´ponse efficace au compromis efficacite´/densite´ de puissance.
Nous citons aussi les travaux de GUEDON dans [Guedon et al., 2013], ou` l’auteur a montre´ qu’un
convertisseur de type DC/DC boost (Vin = 200V , Vout = 365V , fsw = 100kHz) conc¸u a` base de
composants en SiC (notamment des JFET ≪ normally-on ≫) pouvait fonctionner au-dela` de 96% de
rendement pour des puissances pouvant atteindre 1kW et a` des tempe´ratures de jonction e´gales a`
100˚C. Sous ces meˆmes conditions de test, les re´sultats ont re´ve´le´ que, compare´ a` un convertisseur
boost utilisant des CoolMOS Si, le convertisseur avec les JFET SiC a toujours pre´sente´ les meilleures
performances.
Figure 1.6 – Comparatif de rendement entre des MOSFET SiC commutant a` 100kHz et des IGBT
Si commutant a` 20kHz, Vout = 650V , [Liu et al., 2013]
L’introduction des semi-conducteurs a` grand gap, pouvant fonctionner bien au-dela` de la tempe´rature
de fonctionnement du silicium, impose de repenser la de´finition de chaque e´le´ment d’assemblage de
puissance, notamment les e´le´ments de refroidissement, ainsi que les organes pe´riphe´riques, comme
les circuits de commande (figure 1.7). Ainsi, de nouvelles approches d’assemblage et d’inte´gration de-
vraient eˆtre mises en place afin d’avoir une association optimale commande-composant-environnement
et pouvoir tirer le plein be´ne´fice des semi-conducteurs a` grand gap.
Inte´ressons nous dans un premier temps au composant de puissance. Dans le cas des composants
a` semi-conducteur grand gap, les proprie´te´s intrinse`ques des mate´riaux grands gaps permettent une
meilleure optimisation de ces composants pour leur utilisation a` haute tempe´rature.
Tout d’abord, leur faculte´ a` fonctionner a` haute tempe´rature permet de re´duire significativement
les syste`mes de refroidissement et donc re´duire la taille des convertisseurs. De plus, graˆce a` leur
forte tenue die´lectrique, les semi-conducteurs grand gap posse`dent une zone de tenue en tension plus
fortement dope´e que celle des composants Si et de plus faible e´paisseur. Par conse´quent, et pour une
meˆme tenue en tension, la re´sistance a` l’e´tat passant sera fortement diminue´e.
Ainsi, l’utilisation de ces mate´riaux permet de re´duire les pertes a` l’e´tat passant tout en re´duisant
la surface des puces. Ce re´sultat permettra par la suite de re´duire en plus les pertes par commutation.
La figure 1.8 illustre clairement l’inte´reˆt des mate´riaux grands gaps dans le contexte de la conversion
de l’e´nergie e´lectrique, du point de vue compromis re´sistance a` l’e´tat passant/ tenue en tension et dans
l’optique d’une re´duction de la taille des composants.
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Figure 1.7 – Sche´ma de principe d’un composant de puissance commande´ et de ses pe´riphe´riques
associe´s [Lefebvre, 2015]
Figure 1.8 – Avantage des mate´riaux a` grands gaps du point de vue compromis re´sistance a` l’e´tat
passant/surface de puce, pour une tenue en tension e´gale a` 1kV [Rouger, 2015]
Inte´ressons nous a` pre´sent a` la commande rapproche´e du composant de puissance. Le circuit de
commande rapproche´e occupe une place importante dans le convertisseur de par son volume et son
caˆblage. Or, dans le domaine ae´ronautique, l’un des objectifs est d’aller vers des modules complets,
au sens multi−puces (MCPM pour MultiChip Power Module) dans l’optique de re´duire au maximum
le volume, la masse et les e´le´ments parasites [Olejniczak et al., 2002] [Homberger et al., 2005]. Ces
modules inte`grent a` la fois les dispositifs de puissance et l’e´tage driver dans un seul packaging. La
figure 1.9 illustre une coupe d’un module MCPM haute tempe´rature triphase´ de 4kW utilisant des
puces en SiC, propose´ par HORNBERGER dans [Hornberger et al., 2007]. La figure 1.10 propose une
photographie de ce module.
Si l’inte´gration des composants de puissance et de l’e´lectronique de commande dans un seul module
minimise significativement les parasites permettant ainsi un fonctionnement a` tre`s haute fre´quence,
la proble´matique reste l’inte´gration des e´le´ments de la carte driver au plus proche du composant
de puissance. En effet, cela va engendrer de nouvelles contraintes telles que l’isolation e´lectrique et la
compatibilite´ thermique entre les tempe´ratures du composant et celles des circuits pe´riphe´riques. Ainsi,
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afin de tirer le plein be´ne´fice des composants a` grand gap, notamment la forte densite´ de puissance, de
nouvelles ruptures doivent eˆtre mises en place comme le de´veloppement des technologies de packaging
haute tempe´rature.
Figure 1.9 – Coupe d’un module MCPM inte´grant des puces en SiC [Hornberger et al., 2007]
Figure 1.10 – Photographie du module MCPM [Hornberger et al., 2007]
1.4 Conclusion
Le remplacement des actionneurs principalement hydrauliques et pneumatiques en e´lectriques
soule`ve de nombreux verrous technologiques. Placer les convertisseurs de puissance au plus pre`s des
actionneurs qu’ils servent a` piloter donc au plus pre`s des re´acteurs, signifie leurs faire subir un re´gime
de fonctionnement excessivement contraignant. Ces conditions se´ve`res sont principalement lie´es a` une
variation de tempe´rature ambiante ainsi qu’un auto-e´chauffement des composants durant leur fonc-
tionnement.
Dans ce chapitre, nous avons e´tudie´ dans un premier temps l’impact de la haute tempe´rature sur
le rendement des convertisseurs d’e´lectronique de puissance. Ce rendement est principalement lie´ aux
performances des composants a` semi-conducteurs grand gap dont la fiabilite´ est extreˆmement affecte´e
par la monte´e de tempe´rature.
La solution propose´e dans la litte´rature est l’inte´gration d’une nouvelle technologie de semi-
conducteurs, comme le SiC ou le GaN, qui re´pond parfaitement au challenge de l’avion ≪ plus
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e´lectrique ≫. En effet, la technologie des composants grand gap pre´sente un potentiel de fonction-
nement a` haute tempe´rature avec une fiabilite´ accrue compare´e a` celle du silicium. L’e´tat de l’art
autours de ces composants grand gap a montre´ que leur capacite´ de fonctionner a` des tempe´ratures
e´leve´es offre deux principaux inte´reˆts. Le premier est l’inte´gration de l’e´lectronique de puissance dans
des environnement extreˆmement chaud (plus de 200˚C). Le deuxie`me inte´reˆt est la densification mas-
sique et volumique des convertisseurs graˆce a` la re´duction des dispositifs de refroidissement. Nous
conside´rerons toutefois e´galement dans cette the`se l’inte´reˆt de la monte´e en fre´quence.
Au final, et tout en cherchant a` maximiser les rendements de conversion, la re´duction du volume des
convertisseurs pourra eˆtre atteinte en augmentant la fre´quence de de´coupage (minimisation du volume
des composants passifs) et/ou de la tempe´rature (minimisation des organes de refroidissement).
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Chapitre 2
Semi-conducteurs a` large bande
interdite (grand gap)
2.1 Introduction
Les potentialite´s des composants a` semi-conducteurs a` grand gap sont remarquables et ouvrent
de nouvelles perspectives d’ame´lioration en terme de rendement de conversion, de tenue en ten-
sion, de fre´quence de commutation et de tempe´rature de fonctionnement. Ces composants offrent,
ainsi, de re´elles potentialite´s de re´duction globale masse/volume des convertisseurs [Biela et al., 2010],
[Callanan, 2011b].
Ces dispositifs doivent leurs avantages a` leurs proprie´te´s physiques et e´lectriques nettement
supe´rieures a` celles des composants en silicium. Dans ce chapitre, nous nous proposons, dans un
premier temps, d’e´tudier les proprie´te´s intrinse`ques de quelques semi-conducteurs grand gap afin de
pouvoir comparer leurs performances pour l’e´lectronique de puissance.
Ensuite, nous nous focaliserons uniquement sur le carbure de silicium. Ainsi, la deuxie`me partie de
ce chapitre sera de´die´e aux diffe´rentes structures des composants de´ja` commercialise´s en carbure de
silicium. Nous pre´senterons, pour chaque structure, ses avantages ainsi que ses limites technologiques.
2.2 Proprie´te´s des mate´riaux a` grand gap
2.2.1 Bande d’e´nergie interdite
Du fait de l’agitation thermique dans le re´seau cristallin, la hauteur de la bande interdite des
mate´riaux diminue quand la tempe´rature augmente pouvant a` l’extreˆme rendre le mate´riau conducteur.
Ne´anmoins, une large bande interdite induit une faible densite´ de porteurs intrinse`ques, ce qui permet
d’envisager un fonctionnement a` des tempe´ratures sensiblement plus e´leve´es.
Les semi-conducteurs grand gap posse`dent une bande interdite minimum trois fois supe´rieure a`
celle des semi-conducteurs conventionnels (Si, GaAs), ce qui leur confe`rent une plus grande capacite´
a` fonctionner a` haute tempe´rature. En effet, l’e´nergie des semi-conducteurs grand gap ne´cessaire pour
passer de la bande de valence a` la bande de conduction (Eg > 3eV ) est plus large que celle des
semi-conducteurs conventionnel (Eg < 1, 5eV ). Cela implique qu’il est moins probable qu’un e´lectron
traverse cette bande par une excitation thermique. Par conse´quent, les tempe´ratures maximales de
fonctionnement des semi-conducteurs grand gap vont eˆtre supe´rieures a` celles des semi-conducteurs
conventionnels et peuvent aller au-dela` de 500˚C.
A titre d’exemple, nous pre´sentons la de´pendance entre l’e´nergie de gap et la tempe´rature pour le
cas du semi-conducteur 4H-SiC [Levinshtein et al., 2001b] :
Eg (T ) = Eg (T0)− 6, 5× 10−4 ·
(
T 2
T + 1300
)
(2.1)
avec : Eg (T0) l’e´nergie de gap a` la tempe´rature de re´fe´rence T0.
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2.2.2 Concentration des porteurs intrinse`ques
La concentration des porteurs intrinse`ques, note´e (ni), est un parame`tre important car il de´termine
l’intensite´ des courants de fuite en inverse des jonctions bipolaire et Schottky (jonctions PN).
Cette concentration est lie´e a` la largeur de la bande interdite ainsi qu’aux densite´s d’e´tats permis
dans la bande de conduction NC et bande de valence NV . De plus, elle augmente rapidement avec
l’e´le´vation de la tempe´rature. L’expression analytique de cette concentration est donne´e par l’e´quation
2.2 [Ruff et al., 1994] [Wondrak, 1999].
ni (T ) = (NCNV )
1/2 · e−−Eg(T )×q2kT (2.2)
avec : q la charge e´le´mentaire d’e´lectron et k la constante de Boltzmann.
2.2.3 Courant de fuite en inverse de jonction PN
Les composants de puissance sont forme´s de couches dope´es N et P, et la mise en contact de ces deux
couches constitue la jonction PN. Lorsque le composant est polarise´ en inverse, la barrie`re de potentiel
augmente et le courant pouvant circuler dans le composant est forme´ des porteurs minoritaires. Ce
courant est dit courant de fuite.
L’accroissement du courant de fuite des jonction PN est conside´re´ comme une des principales
limitations a` l’augmentation de la tempe´rature dans les semi-conducteurs. Selon l’e´quation 2.3, ce
courant de fuite posse`de deux composantes, la premie`re est due a` la ge´ne´ration thermique dans la
zone de charge d’espace variant proportionnelement avec ni, la seconde composante est celle du cou-
rant de diffusion variant avec n2i [Ruff et al., 1994]. A tempe´rature usuelle, le courant de diffusion
est ge´ne´ralement ne´gligeable devant le courant de ge´ne´ration thermique. Le courant de diffusion ne
devenant pre´ponde´rant qu’a` haute tempe´rature a` cause de sa de´pendance en n2i [Wondrak, 1999].
jR =
q.W
τg
.ni +
(√
µp.k.T
ND.τp
+
√
µn.k.T
NA.τn
)
.n2i (2.3)
avec :W la largeur de la zone de charge d’espace, ND et NA les concentrations respectives des dopages
N et P, τp et τn les dure´es de vie des porteurs minoritaires ( e´lectrons et trous) respectives dans les
re´gions P et N, et τg est la constante de temps de ge´ne´ration de´crite dans l’e´quation 2.4.
τg ≈ ni.e
∆E
k.T (2.4)
2.2.4 Mobilite´ des porteurs de charge
La mobilite´ des porteurs de charge conditionne pour une bonne part la re´sistance a` l’e´tat passant
des composants de puissance unipolaires et de´finit donc les pertes en conduction. En effet, nous verrons
dans le chapitre 1 de la partie II que l’e´volution des caracte´ristiques statiques des composants de puis-
sance en fonction de la tempe´rature est intrinse`quement corre´le´e a` la mobilite´ des porteurs de charge.
Pour cette raison, la connaissance du comportement de cette mobilite´ en fonction de la tempe´rature
permettra de justifier et/ou d’expliquer l’e´volution spe´cifique de ces caracte´ristiques statiques.
La mobilite´ e´lectrique de´pend de quatre sources de diffusion des porteurs libres dans le semi-
conducteur. Ces me´canismes de diffusions sont responsables des perturbations de la pe´riodicite´ du
re´seau cristallin [Levy, 1995] :
- La diffusion par les vibrations thermiques du re´seau (la diffusion par les phonons acoustiques).
- La diffusion par les impurete´s ionise´es (la diffusion de Coulomb).
- La diffusion par les impurete´s neutres.
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- La diffusion e´lectron-e´lectron et/ou e´lectron-trou.
La diffusion par les phonons acoustiques est due aux atomes du re´seau cristallin qui se
mettent en e´tat de vibration suite a` une agitation thermique. Plus la tempe´rature est e´leve´e, plus les
vibrations du re´seau cristallins sont importantes et plus la diffusion est efficace. La mobilite´ limite´e
par la diffusion par le re´seau diminue avec la tempe´rature selon la loi µ ∝ T− 32 .
La diffusion de Coulomb est due aux impurete´s ionise´es qui perturbent le champ e´lectrique
dans leur voisinage et de´vient la trajectoire des porteurs de charge en mouvement. La mobilite´ due a`
la diffusion par les impurete´s ionise´es augmente avec la tempe´rature.
La diffusion par les impurete´s neutres est due aux impurete´s qui constituent une de´formation
locale dans le re´seau cristallin ce qui correspond a` une perturbation localise´e du potentiel pe´riodique.
Autrement-dit, cette diffusion est due aux irre´gularite´s des diffe´rentes interfaces dans le composant,
a` titre d’exemple, l’interface SiC/SiO2 (semi-conducteur/oxyde) dans le cas d’un MOSFET SiC. En
revanche, dans la plupart des semi-conducteurs, les impurete´s sont minoritaires par rapport au grand
nombre des donneurs et d’accepteurs ionise´s. Par conse´quent, la diffusion par les impurete´s neutres
peut eˆtre ne´glige´e dans le volume du semi-conducteur.
La diffusion e´lectron-e´lectron et e´lectron-trou est due aux collisions entre porteurs du meˆme
type ou de natures diffe´rentes. Ces deux types de diffusions ne constituent pas un processus significatif
de diffusion et peuvent eˆtre ne´glige´s.
Pour notre cas d’e´tude nous nous inte´ressons uniquement a` la diffusion par les phonons acoustiques
et a` celle de Coulomb, car parmi toutes les origines de perturbation ce sont les deux me´canismes qui
expliquent le plus le comportement de la mobilite´ avec la tempe´rature.
Ainsi, la mobilite´ totale est donne´e par la loi de MATTHIESSEN [Pe´rez-Toma´s et al., 2006]
[Tilak et al., 2007] comme suit :
µTotale =
(
1
µB
+
1
µAC
+
1
µSR
+
1
µC
)−1
≈
(
1
µAC
+
1
µC
)−1
(2.5)
avec : µB la mobilite´ re´gie par la diffusion e´lectron-e´lectron et/ou e´lectron-trou, µAC la mobilite´
re´gie par la diffusion par les phonons, µSR la mobilite´ re´gie par la diffusion par les impurete´s neutres,
et µC la mobilite´ re´gie la diffusion de Coulomb.
Dans les cristaux covalents tels que le silicium, les porteurs libres sont diffuse´s par des modes
de vibration longitudinaux, dans ce cas, la mobilite´ est re´gie principalement par la diffusion par les
vibrations thermiques du re´seau, ce qui fait qu’elle diminue avec la tempe´rature.
Cependant, pour le cas du MOSFET SiC, il faudra tenir compte des deux types de diffusion (par
les vibrations thermiques du re´seau et par les impurete´s ionise´es) pour bien expliquer la mobilite´ des
porteurs dans le canal [Rebello et al., 1996].
La de´pendance en tempe´rature de la mobilite´ des porteurs dans le canal du transistor MOSFET
SiC, notamment le MOSFET 4H-SiC (VDMOSFET), a e´te´ largement aborde´e dans la litte´rature. Nous
citons certains travaux re´cents, en particulier ceux de PE´REZ-TOMA´S dans [Pe´rez-Toma´s et al., 2006],
de TILAK dans [Tilak et al., 2007], de MOSCATELLI dans [Moscatelli et al., 2008], de RUMYANTSEV dans
[Rumyantsev et al., 2009], qui ont mene´ des investigations sur le comportement de cette mobilite´ avec
la tempe´rature.
Tout d’abord, un mot sur le vocabulaire employe´ pour de´signer ce coefficient de transport. Dans la
litte´rature, nous trouvons d’autres appellations pour cette mobilite´. Nous parlons de mobilite´ dans la
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couche d’inversion (≪ inversion-layer mobility ≫) [Baliga, 2010] [Pe´rez-Toma´s et al., 2006] car il s’agit
de la mobilite´ des porteurs dans le canal de la couche d’inversion, nous trouvons aussi la mobilite´ a`
effet de champ ou a` effet de Hall (≪ field-effect mobility ≫ ou ≪ Hall mobility ≫) [Tilak et al., 2007]
[Rumyantsev et al., 2009] car elle de´pend du champ e´lectrique qui est duˆ a` la polarisation de grille et
qui est responsable de la quantification de la couche d’inversion.
Pour des tempe´ratures comprise entre 150˚K [Tilak et al., 2007] et 600˚K
[Rumyantsev et al., 2009], c’est la diffusion par les impurete´s qui pre´domine et les autres me´canismes
de de´gradation sont ne´gligeables, par conse´quent, la mobilite´ des porteurs libres dans le canal aug-
mente avec la tempe´rature. Par contre, au dela` de 600˚K [Pe´rez-Toma´s et al., 2006], c’est la diffusion
par les phonons acoustiques qui devient pre´ponde´rante engendrant ainsi la de´croissance de la mobilite´
dans le canal.
Figure 2.1 – E´volution de la mobilite´ des porteurs libres dans le canal avec la tempe´rature et son
effet sur la caracte´ristiques directe ID = f(VDS) dans [Pe´rez-Toma´s et al., 2006]
(a) (b)
Figure 2.2 – De´pendance en tempe´rature des diffe´rentes composantes de la mobilite´ des porteurs
libres dans le canal et l’effet de la diffusion des impurete´s ionise´es sur la mobilite´ dans le canal dans
[Pe´rez-Toma´s et al., 2006]
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La figure 2.1, pre´sente l’e´volution de la mobilite´ en fonction de la tempe´rature et son effet sur les
caracte´ristiques statiques du MOSFET. Nous voyons clairement que pour des tempe´ratures infe´rieures
a` 600˚K et a` une tension de grille donne´e, la mobilite´ augmente avec la tempe´rature et avec la
polarisation de la grille.
Nous pre´sentons aussi l’e´volution des mobilite´s, µB, µSR, µAC , µC , dues aux quarte me´canismes
de diffusion, en fonction de la tempe´rature (figure 2.2). Ces re´sultats prouvent l’effet pre´ponde´rant
de la diffusion des impurete´s ionise´es sur la mobilite´ des porteurs libres dans le canal, µinv, pour des
tempe´ratures ambiantes comprises entre 150˚K et 600˚K et pour diffe´rentes tensions de grille.
Enfin, nous introduisons la notion de re´sistivite´ e´lectrique qui est inversement proportionnelle a`
la mobilite´ (ou a` la conductivite´). Une augmentation de la mobilite´ engendre une diminution de la
re´sistivite´.
2.2.5 Champ critique de claquage
Le champ de rupture des semi-conducteurs est lie´ a` leur e´nergie de bande interdite
[Chow, 1994]. Effectivement, plus la hauteur de la bande est grande, plus le champ de claquage est
grand. Ainsi, les mate´riaux grand gap posse`dent une rigidite´ die´lectrique (ou champ de claquage note´
EC) nettement plus importante que celle des semi-conducteurs conventionnels (tels que le Si et le
GaAs) et des proprie´te´s de tenue en tension exceptionnelles. Cela signifie que pour une e´paisseur de
zone de drift donne´e (W ), la tension de claquage, donne´e par l’e´quation 2.6, est nettement supe´rieure
a` celle des mate´riaux conventionnels.
Par conse´quent, le dopage de la zone de drift, ND, pourra eˆtre augmente´ et son e´paisseur re´duite.
Ainsi, a` l’e´tat passant, la re´sistance de la zone de drift (e´quation 2.7) pourra elle aussi eˆtre re´duite
limitant ainsi les pertes a` l’e´tat passant [Shenai et al., 1989].
VBR =
EC .W
2
(2.6)
RON(SP ) =
4.V 2BR
ε0.εr.µn.E3C
(2.7)
avec : RON(SP ) la re´sistance passante spe´cifique ide´ale a` l’e´tat passant dans le cas d’une jonction
non tronque´e.
2.2.6 Vitesse de saturation
La capacite´ des semiconducteurs a` fonctionner a` des hautes fre´quences de de´coupage est directe-
ment lie´e a` la vitesse de saturation (ou vitesse de de´rive) des porteurs de charge. En effet, plus cette
vitesse est grande, plus les composants a` semiconducteurs seront aptes a` commuter a` des fre´quences
e´leve´es [Chow, 1994].
2.2.7 Conductivite´ thermique
La re´sistance thermique, Rth−jc, donne´e par l’e´quation 2.8, est inversement proportionnelle a` la
conductivite´ thermique [Zhang, 2012b]. Cela signifie que plus la conductivite´ est forte, plus l’e´vacuation
de la chaleur par le composant a` semi-conducteur est facile et plus l’e´le´vation de la tempe´rature au
sein de ce dernier sera faible pour une meˆme puissance dissipe´e.
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Par conse´quent, une bonne conductivite´ thermique limite l’e´le´vation de la tempe´rature du semi-
conducteur en facilitant l’e´vacuation de la chaleur, autorisant ainsi des densite´s de puissance e´leve´es.
Rth−jc =
e
λ.S
(2.8)
avec : λ la conductivite´ thermique, e l’e´paisseur de couche et S la section de traverse´e.
2.3 Comparaison entre semi-conducteurs
2.3.1 Comparaison des proprie´te´s intrinse`ques
Les proprie´te´s e´lectriques pre´sente´es dans la section pre´ce´dente vont nous servir a` pre´sent a` com-
parer diffe´rents semiconducteurs entre eux.
Le tableau 2.1 re´sume les principales proprie´te´s e´lectriques des semi-conducteurs dans lequel nous
comparons le silicium et l’arse´niure de gallium (mate´riaux semi-conducteur conventionnel) avec trois
polytypes de carbure de silicium ainsi que le nitrure de gallium et le diamant (mate´riaux semi-
conducteurs a` large bande interdite).
Semiconducteurs
conventionnels
Semiconducteurs grand gap
Si GaAs 3C-SiC 6H-SiC 4H-SiC GaN C
Bande interdite Eg (ev) 1, 2 1, 43 2, 3 2, 9 3, 2 3, 39 5, 6
Mobilite´ des e´lectrons
µn (cm
2.V −1.s−1)
1450 8500 1000 415 950 1000 2200
Mobilite´ des trous
µp (cm
2.V −1.s−1)
450 400 45 90 115 350 1800
Champ critique
EC (V.cm
−1)
3.105 4.105 2.106 2, 5.106 3.106 5.106 5, 6.107
Vitesse de saturation
Vsat (cm.s
−1)
107 2.107 2, 5.107 2.107 2.107 2.107 3.107
Conductivite´ thermique
λ (W.cm−1.K−1)
1.3 0, 5 5 5 5 1, 3 20
Permittivite´ relative
εr
11, 7 13, 1 9, 6 9, 7 9, 7 8, 9 5, 7
Table 2.1 – Comparatif des proprie´te´s des mate´riaux semi-conducteurs [Ozpineci, 2004] [Nallet, 2015]
Nous pouvons voir que le diamant posse`de les proprie´te´s les plus inte´ressante pour les applications
de puissance, suivi par le nitrure de gallium, ensuite par le carbure de silicium et en dernie`re position
le silicium.
Les mate´riaux grand gap posse`dent une large bande d’e´nergie interdite, trois fois (cas du SiC et
du GaN) voir cinq fois (cas du Diamant) supe´rieure a` celle du silicium (1, 12eV ). Cette faculte´ leur
confe`re la capacite´ de fonctionner a` des tempe´ratures supe´rieures a` celles du silicium, limite´e a` 150˚C
pour les dispositifs hautes tensions (VBR = 1000V ) (figure 2.3). En effet, les semi-conducteurs grand
gap peuvent fonctionner the´oriquement jusqu’a` 1200˚C comme il est pre´sente´ sur la figure 2.3.
Concernant la concentration des porteurs intrinse`ques, l’e´quation 2.2 montre qu’elle est directe-
ment lie´e a` l’e´nergie de gap. De´s lors, une large bande d’e´nergie interdite va re´duire l’impact de la
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Figure 2.3 – Limite the´orique de l’emballement thermique des diffe´rents semi-conducteurs en fonction
de la tension de claquage [Buttay et al., 2011]
Figure 2.4 – Concentration des porteurs intrinse`ques en fonction de la tempe´rature
[Raynaud et al., 2010]
tempe´rature sur la concentration intrinse`que expliquant ainsi sa valeur extreˆmement faible, dans les
semi-conducteurs grand gap, compare´e a` celle du silicium (tableau 2.1). Une faible concentration in-
trinse`que va par la suite limiter les courants de fuites, conside´re´s comme une des principales limitations
a` l’augmentation de la tempe´rature.
Nous pre´sentons, enfin, sur la figure 2.4 l’e´volution de la concentration intrinse`que en fonction
de la tempe´rature en tenant compte de la variation de Eg avec la tempe´rature pour diffe´rents semi-
conducteurs (Si, SiC, GaN et C). Cette figure montre clairement la supe´riorite´ des semiconducteurs
grand gap par rapport au silicium.
En ce qui concerne le champ de claquage, nous constatons, d’apre`s le tableau 2.1, que les mate´riaux
semiconducteurs grand gap posse`dent un champ de claquage beaucoup plus e´leve´ que celui du silicium,
leur procurant une tenue en tension au moins dix fois supe´rieure. Par conse´quent, pour une meˆme
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tenue en tension, un composant a` semiconducteur grand gap peut eˆtre re´alise´ avec un dopage de la
re´gion de drift cent fois plus e´leve´, comme illustre´ sur la figure 2.5, et avec une e´paisseur dix fois plus
faible [Ozpineci, 2004].
Figure 2.5 – Dopage de la re´gion de drift en fonction de la tension de claquage [Raynaud et al., 2010]
Figure 2.6 – E´paisseur de la re´gion de drift en fonction de la tension de claquage [Raynaud et al., 2010]
Sur la figure 2.6 illustrant l’e´paisseur de la re´gion de drift en fonction de la tension de claquage,
nous pouvons voir que le diamant ne´cessite l’e´paisseur la plus faible , suivi par le carbure de silicium
(4H-SiC, 6H-SiC) et le nitrure de gallium.
De plus, ces caracte´ristiques permettent de re´duire la re´sistance de zone de drift ce qui limite
les pertes a` l’e´tat passant. Nous pre´sentons sur la figure 2.7 l’e´volution de la re´sistance spe´cifique en
fonction de la tension de claquage. Encore une fois, le diamant pre´sente les meilleurs performances
avec la plus faible re´sistance suivi par le SiC et le GaN.
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Figure 2.7 – Re´sistance de la re´gion de drift en fonction de la tension de claquage [Al Alam, 2011]
Un autre avantage des mate´riaux grand gap est lie´ a` leur conductivite´ thermique. En effet, mise a`
part le GaN, le diamant ainsi que le carbure de silicium pre´sentent une forte conductivite´ thermique
pouvant eˆtre inte´ressante pour les applications de forte puissance.
Les semi-conducteurs grand gap sont aussi performants dans les applications haute fre´quence graˆce
a` leur grande vitesse de saturation (≥ 2× 107cm.s−1) et leur faible permettivite´ (tableau 2.1).
Les avantages des semi-conducteurs grand gap de´taille´s dans cette sous-section convergent vers
une re´duction conside´rable de l’encombrement des syste`mes de puissance. En effet, les faculte´s in-
trinse`ques de ces mate´riaux (notamment le fonctionnement a` haute tempe´rature et a` haute tension)
peut permettre une re´duction des syste`mes de refroidissement. En plus, leur capacite´ a` fonctionner a`
haute tension permet une re´duction du nombre de composants mis en se´rie.
2.3.2 Facteurs de me´rite
Afin de mieux comparer les performances des mate´riaux semi-conducteurs pour l’e´lectronique de
puissance, plusieurs auteurs ont propose´ des facteurs de me´rite mettant en e´vidence les avantages
de chaque mate´riaux suivant l’application souhaite´e (fre´quence, tempe´rature, puissance). Nous nous
limitons a` quatre facteurs qui sont les plus utilise´s en e´lectronique de puissance :
- Facteur de me´rite de Johnson (JFM) [Johnson, 1965]. Ce facteur prend en compte le champ
e´lectrique critique et la vitesse de saturation des porteurs (e´quation 2.9). Sa valeur nous in-
forme sur la capacite´ du mate´riau semi-conducteur pour les applications haute fre´quence et
forte puissance.
JFM =
EC .vsat
2π
(2.9)
- Facteur de me´rite de Keyes (KFM) [Keyes, 1972]. Ce facteur prend en compte la conductivite´
thermique et la permittivite´ e´lectrique du mate´riau ainsi que la vitesse de saturation des porteurs
(e´quation 2.10). Il nous informe sur les performances thermiques et fre´quentielles du mate´riau.
KFM = λ
√
C.vsat
4π.εr
(2.10)
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- Facteur de me´rite de Baliga (BFM) [Baliga, 1982]. Ce facteur tient compte de la mobilite´ des
porteurs, de la permittivite´ die´lectrique du mate´riaux et du champ e´lectrique critique (e´quation
2.11). Il est utilise´ dans les applications basse fre´quence ou` les pertes en conduction sont domi-
nantes. Il apporte une appre´ciation en terme de tenue en tension. Ce facteur est aussi utile pour
comparer diffe´rents mate´riaux dans les applications de puissance haute tension.
BFM = εr.µn.E
3
C (2.11)
- Facteur de me´rite de Baliga pour les applications haute fre´quence (BHFM) [Baliga, 1989]. Ce
facteur prend en compte la mobilite´ des porteurs et le champ e´lectrique critique (e´quation 2.12).
Il est utilise´ dans les applications haute fre´quence et nous renseigne sur le compromis entre
pertes en commutation et tenue en tension.
BHFM = µn.E
2
C (2.12)
Les facteurs de me´rite des diffe´rents mate´riaux semi-conducteurs, conventionnels (Si, GaAs) ainsi
qu’a` grand gap (les principaux polytypes en SiC, GaN et C), figurent dans le tableau 2.2
[Chow, 1994]. Ces facteurs sont normalise´s par rapport au silicium et le mate´riaux posse´dant le plus
grand facteur de me´rite signifie qu’il pre´sente les meilleures performances.
Facteur de me´rite
Semiconducteurs
conventionnels
Semiconducteurs grand gap
Si GaAs 3C-SiC 6H-SiC 4H-SiC GaN C
JFM 1 7, 1 65 260 180 760 2540
KFM 1 0, 45 1, 6 4, 68 4, 61 1, 6 32, 1
BFM 1 15, 6 33, 4 110 130 650 4110
BHFM 1 10, 8 10, 3 16, 9 16, 9 77, 8 470
Table 2.2 – Comparatif des facteurs de me´rite des mate´riaux semi-conducteurs [Chow et al., 1998]
[Chow, 1994]
Le meilleur candidat est le diamant avec des valeurs de facteur de me´rite nettement supe´rieures
a` celles des autres semi-conducteurs. En effet, posse´dant les meilleures proprie´te´s e´lectriques et ther-
miques, il est conside´re´ comme le semi-conducteur ide´al. Il reste cependant encore non exploite´ pour
la fabrication de composants e´lectroniques du fait de la difficulte´ de son e´laboration.
Pour le nitrure de gallium, nous pouvons constater qu’il posse`de des bonnes performances e´lectriques,
en revanche, il reste pe´nalise´ par sa faible conductivite´ thermique.
Quant au carbure de silicium, le concurrent direct du GaN, nous pouvons constater qu’il devance
aise´ment le silicium.
Dans le domaine de la forte puissance, le SiC de´passe le silicium graˆce a` son fort champ critique.
De plus, ce fort champ permet de re´aliser des composants unipolaires avec des faibles e´paisseurs de
re´gion de drift. Cette ame´lioration permet de re´duire la re´sistance a` l’e´tat passant ce qui implique une
diminution conside´rable des pertes par conduction, pertes pre´ponde´rantes a` basse fre´quence.
Enfin, dans le domaine de la haute fre´quence, cette supe´riorite´ est due a` la grande vitesse de
saturation du SiC et aussi a` l’effet de la re´duction de la surface active du composant SiC conduisant
a` des capacite´s plus faibles.
Ainsi, les semi-conducteurs en carbure de silicium pre´sentent les proprie´te´s intrinse`ques les plus
pertinentes ainsi que l’e´tat de maturite´ technologique le plus avance´ pour re´pondre au besoin des
applications d’e´lectronique de puissance. Pour cette raison, nous nous focaliserons pour la suite de ces
travaux de the`se a` l’e´tude des composants de puissance en carbure de silicium.
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2.4 Composants SiC disponibles
Les composants de puissance en carbure de silicium sont des concurrents potentiels de ceux en
silicium. A terme, ils pourraient les remplacer pour les applications haute tempe´rature (supe´rieure a`
200˚C), haute tension (supe´rieure a` 600V ) et haute fre´quence.
Selon leur mode de conduction, les composants SiC peuvent eˆtre classe´s en deux cate´gories : les
composants unipolaires faisant appel a` un seul type de porteur de charge, et les composants bipolaires.
2.4.1 Composants unipolaires
Actuellement, plusieurs structures de puissance en semi-conducteur sont re´alise´es dans la filie`re
carbure de silicium. Parmi ces composants, nous trouvons des redresseurs tels que des diodes a` barrie`re
de Schottky (SBD) et des diodes JBS (Junction Barrier Schottky), ainsi que des interrupteurs comme
des MOSFET et des JFET.
a. Diode Schottky
Les diodes a` barrie`re de Schottky ont e´te´ les premiers composants en SiC commercialise´s par la
socie´te´ Infineon en 2001 [Lorenz, 2007] et sont aujourd’hui disponibles chez plusieurs fabricants comme
Cree, Rohm, Microsemi et STMicroelectronics. Ces composants pre´sentent l’avantage d’avoir une
grande vitesse de commutation permettant de re´duire conside´rablement les pertes par commutation
en raison du phe´nome`ne de recouvrement inverse [Funaki et al., 2005]. En effet, e´tant un composant
unipolaire, la diode Schottky ne posse`de pas de charge a` e´vacuer lors de la commutation puisque son
courant est transporte´ par un seul type de porteurs qui sont majoritaires [Chang et al., 2000].
En revanche, les diodes SBD pre´sentent l’inconve´nient d’avoir une re´sistance a` l’e´tat passant qui
augmente avec la tempe´rature. La croissance de la re´sistivite´ avec la tempe´rature va engendrer des
chutes de tensions a` l’e´tat passant plus importantes ainsi que des pertes en conduction plus e´leve´es,
ce qui limite la tenue en tension des SBD a` quelques kilovolts (< 3kV ) [Adamowicz et al., 2011]. Pour
ame´liorer les performances des diodes Schottky SiC, il faut diminuer la hauteur de la barrie`re Schottky,
ce qui provoque une augmentation du courant de fuite.
Pour compenser ces limitations, un autre composant a fait son apparition, combinant les avantages
de la diode Schottky et de la diode PiN. Il s’agit de la diode JBS (Junction Barrier Schottky) nomme´e
e´galement MPS pour Merged PiN/Schottky Barrier. Ce type de diode Schottky a permis d’avoir les
meilleurs performances des diodes SBD et PiN, notamment une grande tenue en tension (environ 10kV
[Hull et al., 2009]), une chute de tension faible a` l’e´tat passant, un faible courant de fuite (pour une
tension e´gale a` 1200V , ce courant vaut 30µA pour une SBD alors qu’il vaut 8µA pour une MPS a`
T = 180˚C [Bodeker et al., 2015]), et une grande vitesse de commutation avec des faibles pertes.
Actuellement, les diodes Schottky SiC sont utilise´es dans des applications de correction du fac-
teur de puissance (PFC), dans les ponts redresseurs a` diode dans les alimentation a` de´coupage
[semiconductor, 2014].
b. MOSFET
Le transistor MOSFET (Metal Oxide Semiconducteur Field Effect Transistor) est un composant
de puissance commande´ selon la polarisation de sa jonction grille-source qui lui permet de commuter
de l’e´tat bloque´ a` l’e´tat passant. Il est, en plus, de type normalement bloque´ (≪ normally-off ≫) ce qui
le rend facile a` utiliser.
Il existe plusieurs types de structures de MOSFET, les premie`res de´veloppe´es e´taient de type late´ral
et furent rapidement remplace´es par des structures verticales qui visent l’ame´lioration des performances
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du composant (tenue en tension, calibre en courant, e´tat passant ou performances dynamiques). Nous
nous somme focalise´s dans cet e´tat de l’art a` e´tudier uniquement les structures verticales. Les struc-
tures verticales pre´sentent l’avantage d’une forte inte´gration avec une faible re´sistance a` l’e´tat passant
[Biela et al., 2011].
La figure 2.8 pre´sente une vue en coupe d’une cellule e´le´mentaire de MOSFET vertical et explique
son principe de fonctionnement. Ces cellules e´le´mentaires sont mises en paralle`le afin d’obtenir de
fortes densite´s de courant.
La structure e´le´mentaire comprend deux re´gions importantes, la re´gion de drift N− permettant la
tenue en tension, et la re´gion du canal situe´e en surface de type P (en contact avec l’oxyde de grille)
controˆlant l’e´tat passant ou bloque´ du composant. En l’absence d’une tension entre grille et source,
la surface de type P joue le roˆle d’un isolant en e´vitant toute circulation de courant entre drain et
source. En revanche, si une tension VGS est applique´e et qu’elle est suffisamment grande (supe´rieure a`
la tension de seuil VTH), la surface de type P va voir un canal de conduction de type N (reliant drain
et source) se former le long de l’oxyde de grille sous l’effet d’un champ e´lectrique applique´ a` la grille.
Aucun courant ne circule a` travers la grille qui reste isole´e graˆce a` l’oxyde.
G
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Figure 2.8 – Vue en coupe d’un MOSFET vertical donnant le principe de fonctionnement du canal
en conduction lorsque VGS > VTH
Il existe diffe´rentes variantes de structures verticales, parmi elles nous citons la structure DMOS
et la structure UMOS pre´sente´es sur la figure 2.9.
La structure DMOS pre´sente l’inconve´nient d’avoir sa re´sistance a` l’e´tat passant qui augmente
(dit effet JFET) quand le composant est conducteur. Cette proble´matique est due au re´tre´cissement
de la re´gion N− dans la zone JFET (entre deux zones de charge d’espace P ) engendrant ainsi le
re´tre´cissement du canal donc la diminution de la densite´ de courant et l’augmentation de la re´sistance
de la zone JFET.
Pour contourner ce proble`me, il fallait s’affranchir de l’effet JFET en supprimant la re´gion qui
se´pare les deux zones de charge d’espace P . Cela se fait par une cre´ation d’un canal vertical dans la
structure UMOS (figure 2.9b). Cette structure permet de re´duire l’impacte du champ e´lectrique dans
le die´lectrique meˆme si l’intensite´ de ce champ reste toujours importante.
L’inte´reˆt du MOSFET SiC est souvent affecte´ par la fiabilite´ de l’oxyde de grille. Ce proble`me
est lie´ tout d’abord a` la qualite´ me´diocre de l’interface oxyde de grille/semi-conducteur, due a` la
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(a) DMOS (b) UMOS
Figure 2.9 – Structure MOSFET verticales : DMOS et UMOS [Ouaida et al., 2014]
faible valeur de la barrie`re entre la bande de conduction du SiC et la bande de conduction de l’oxyde
(2, 7eV pour le SiC contre 3, 1eV pour le Si) [Krishnaswami et al., 2005]. Cette limitation conduit a`
une mobilite´ des porteurs tre`s faible dans le canal d’inversion ce qui augmente la re´sistance a` l’e´tat
passant. En outre, la faible e´paisseur de l’oxyde (contrairement a` celui du MOSFET Si) en plus du fort
champ e´lectrique, fragilise d’avantage la grille et re´duit sa fiabilite´. La proble´matique de la fiabilite´
du MOSFET sera traite´e plus en de´tail ulte´rieurement (partie III) ou` nous e´tudierons l’impact de la
structure de grille sur la robustesse des MOSFET SiC notamment en re´gime de court-circuit.
Malgre´ ses limites, le MOSFET offre d’excellentes performances notamment celui de la gamme
1200V de´ja` commercialise´e par Cree et par Rohm. Nous pre´sentons sur la figure 2.10 la structure
DMOS pour Cree et celle UMOS pour Rohm.
(a) DMOS de chez Cree (b) UMOS de chez Rohm
Figure 2.10 – Structures des MOSFET commercialise´es (a) par Cree et (b) par Rohm [Shenai, 2014]
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c. JFET
Le transistor JFET a` effet de champ (Junction Field Effect Transistor) est un interrupteur de
puissance plus avance´ que le MOSFET et beaucoup utilise´ dans les applications de puissance. Il
existe plusieurs structures de JFET tels que le JFET late´ral, vertical, simple canal ou deux canaux,
syme´trique ou asyme´trique. Nous nous somme limite´s dans cet e´tat de l’art aux JFET verticaux
(VJFET) a` simple canal et a` deux canaux, pre´sente´s sur la figure 2.11.
Dans la premie`re structure, JFET a` simple canal, la zone de drift, la re´gion du canal et la source
sont re´alise´es par croissance e´pitaxiale sur un substrat en carbure de silicium. La zone de drift est
dope´e N− et celle du canal est de type N . Le contact de la source est re´alise´ par une couche fortement
dope´e N+ et le contact de drain est situe´ en face arrie`re du substrat dope´ N+. Le courant circulant
entre drain et source est module´ par l’implantation des couches P de la grille.
Ce type de JFET a e´te´ commercialise´ par Semisouth jusqu’a` 2013 (fermeture de l’industriel).
Aujourd’hui il est possible de trouver des JFET a` canal vertical chez United Silicon Carbide.
La deuxie`me structure est celle du JFET quasi-vertical a` double canaux re´alise´e par Infineon sur
un substrat 4H-SiC dope´ N [Friedrichs, 2008]. Comme le montre la figure 2.11b, la structure pre´sente
une couche enterre´e de type P+, cette couche est implante´e se´lectivement dans la premie`re couche
e´pitaxie´e N−. Entre la grille et la couche P+ enterre´e se forme un canal late´ral permettant de controˆler
le courant traversant le composant par l’interme´diaire de la tension applique´e entre grille et source.
La structure pre´sente e´galement un canal vertical non controˆlable par le potentiel de grille et dont
de´pend la tenue en tension du composant.
(a) simple canal (b) deux canaux
Figure 2.11 – Structures des JFET verticaux (a) a` simple canal et (b) a` deux canaux [Siemieniec, 2011]
Contrairement au transistor MOSFET, le VJFET ne posse`de pas d’oxyde de grille et la circulation
ainsi que le controˆle de son courant de canal se fait par modulation de la largeur de la zone de charge
d’espace (ZCE) par la polarisation grille-source (figure 2.12). Si le canal est totalement pince´ par la
zone de charge d’espace sans polarisation de la jonction grille-source, alors nous parlons d’un JFET
≪ normally-off ≫. Dans ce cas, aucun courant ne circule entre drain et source sans polarisation.
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En revanche, pour les transistors ≪ normally-on ≫, en l’absence de polarisation entre grille et source,
les e´lectrodes de drain et de source sont court-circuite´es. Ainsi, pour bloquer le composant il faudra
polariser en inverse la jonction grille-source. Les dispositifs ≪ normally-on ≫ sont particulie`rement sen-
sibles a` des modes accidentels de court-circuit, par exemple suite a` un de´faut de commande. Cette
proble´matique complexifie l’aspect commande car dans ce cas il faudra pre´voir des protections contre
ces modes contraignants (court-circuit).
Figure 2.12 – Vue en coupe d’une cellule e´lementaire VJFET normally-off [Ouaida et al., 2014]
En guise de comparaison avec les MOSFET SiC, les transistors JFET SiC pre´sentent plusieurs
avantages du fait de l’absence de l’oxyde de grille. En effet, le fonctionnement interne du JFET est
base´ sur les jonctions PN ce qui procure a` ces dispositifs la capacite´ de fonctionner a` des tre`s hautes
tempe´ratures allant jusqu’a` plusieurs centaines de degre´s Celsius (> 200˚C [Funaki et al., 2005]).
Cependant, dans le cas du MOSFET SiC, les conditions de stress a` haute tempe´rature et sous fort
champ augmentent l’injection des e´lectrons dans l’oxyde du fait de la faible valeur de la barrie`re entre
le SiC et le SiO2, ce qui de´grade la stabilite´ de l’oxyde, affecte l’isolation de la grille et par conse´quent
re´duit sa fiabilite´ [Nguyen et al., 2015].
D’autre part, la tension de pincement du JFET est the´oriquement inde´pendante de la tempe´rature
alors que celle du MOSFET diminue quand la tempe´rature augmente. Par conse´quent, le MOSFET
peut se mettre a` conduire pour des tempe´ratures supe´rieures a` 200˚C.
Enfin, la fiabilite´ du JFET en terme de dure´e de vie de fonctionnement dans les applications haute
tempe´rature est beaucoup plus e´leve´e que celle du MOSFET [Treu et al., 2007].
2.4.2 Composants bipolaires
Les composants unipolaires SiC offrent plusieurs avantages, tels que la rapidite´ et les faibles pertes
par commutation, faisant d’eux des dispositifs plus performants que leurs homologues en silicium
[Baliga, 2001]. Ne´anmoins, leurs pertes en conduction restent e´leve´es (dues a` leur forte re´sistivite´)
surtout pour des composants haute tension, ce qui limite leur tenue en tension a` quelques kilovolts.
Compare´s aux dispositifs unipolaires, les composants bipolaires pre´sentent de faibles pertes en
conduction notamment pour des tenues en tension de claquage importantes pouvant atteindre une
dizaine de kilovolts. Parmi ces composants, nous trouvons des redresseurs tels que la diode bipolaire
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PiN, ainsi que des interrupteurs tels que le transistor bipolaire BJT, le thyristor GTO et l’IGBT.
D’autre part, les composants bipolaires pre´sentent des performances dynamiques meilleures a` haute
tempe´rature (supe´rieures a` 200˚C) ce qui fait d’eux des candidats potentiels pour des applications
haute tempe´rature et haute fre´quence [Agarwal et al., 2000] [Sheng et al., 2006]. En effet, les pertes
de ces composants ont tendance a` diminuer avec la tempe´rature duˆ a` la diminution des de´lais de
commutation (notamment la dure´e de la monte´e du courant a` l’amorc¸age) avec l’augmentation de la
tempe´rature [Levinshtein et al., 2001a]. Parmi ces composants, nous citons en particulier le transistor
BJT qui pre´sente des pertes en conduction faibles [Haaf Peter, 2012] et qui a de´ja` montre´ de bonnes
performances en terme de robustesse dans des conditions de fonctionnement extreˆme [Cas, 2011]
[Otto et al., 2014]. Ces qualite´s fait de lui un bon candidat pour les applications de forte puissance.
Le premier prototype de BJT a e´te´ commercialise´ en 2012 par Fairchild Semiconductor.
Cependant, les dispositifs bipolaires peuvent pre´senter une de´gradation de leurs performances
avec la dure´e de fonctionnement. Cette de´gradation apparait sous la forme d’une augmentation de la
re´sistance a` l’e´tat passant et d’une re´duction du gain en courant. Dans son e´tude [Agarwal et al., 2006a],
[Agarwal et al., 2006b], AGARWAL avait montre´ que ce phe´nome`ne e´tait duˆ aux de´fauts d’empilement
dans la base du composant. En effet, pendant le fonctionnement du transistor, la base est inonde´e par
des paires de porteurs (e´lectrons-trous) et la recombinaison de ces paires dans la base implique une
augmentation des de´fauts d’empilement ce qui diminue par la suite le nombre de porteurs traversant
la base vers le collecteur et diminue aussi la concentration du dopage dans la base. Par conse´quent,
la re´sistance a` l’e´tat passant dans la re´gion de saturation augmente et le gain en courant diminue.
L’ame´lioration de la qualite´ des wafers tend a` re´duire ces de´gradations.
2.5 Conclusion
Dans ce chapitre, nous avons pre´sente´ un e´tat de l’art sur les semi-conducteurs grand gap ainsi
que sur les composants en carbure de silicium disponibles sur le marche´. Nous avons dans un premier
temps pre´sente´ les principales proprie´te´s des mate´riaux grand gap (SiC, GaN et C). Ensuite, nous
avons e´tabli une comparaison entre les performances des diffe´rents semi-conducteurs grand gap avec
les semi-conducteurs conventionnels tels que le silicium et l’arse´niure de gallium. Il s’est ave´re´ que les
mate´riaux grand gap posse`dent des proprie´te´s intrinse`ques leur permettant de de´passer les limites du
silicium notamment a` haute tempe´rature et a` haute fre´quence de fonctionnement. Parmi ces mate´riaux,
nous avons trouve´ que le carbure de silicium posse`de les proprie´te´s les plus pertinentes ainsi que l’e´tat
de maturite´ technologique le plus avance´ pour re´pondre aux exigences de l’e´lectronique de puissance.
En effet, sa capacite´ a` fonctionner a` des tempe´ratures conside´rablement plus e´leve´es que le silicium,
permet d’e´largir les domaines d’applications haute tempe´rature tels que l’avionique.
La deuxie`me partie de ce chapitre a porte´ sur la pre´sentation des diffe´rentes structures re´alise´es
en SiC. L’apparition des composants en carbure de silicium a bouleverse´ l’utilisation traditionnelle
des composants en silicium avec la possibilite´ de fonctionner a` des hautes tempe´ratures de´passant les
200˚C et a` des hautes tensions allant jusqu’a` 10kV . De plus, leur grande vitesse de commutation
laisse envisager la conception des syste`mes de conversion a` haute fre´quence de commutation.
Chaque structure pre´sente des avantages et des limites, ainsi son utilisation va de´pendre a` chaque
fois de l’application vise´e. Parmi ces structures, le JFET ainsi que le MOSFET semblent eˆtre potentiel-
lement de bons candidats pour les applications de forte puissance si toutefois ils pre´sentent de bonnes
performances aux tests de caracte´risations et de robustesse que nous serons amene´s a` pre´senter dans
ce me´moire de the`se.
The`se de Othman Dhouha 30
Deuxie`me partie
Investigations sur les interrupteurs de
puissance en Carbure de Silicium
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Chapitre 1
E´valuation des performances statiques
des transistors SiC
1.1 Introduction
La technologie SiC e´tant re´cente et pas encore totalement maˆıtrise´e, il est ine´vitable de mener des
investigations sur le degre´s de maturite´ des processus de fabrication des nouveaux composants SiC ainsi
que sur leur fiabilite´. De plus, au de´but de ces travaux de the`se, certains des composants fournis par les
industriels e´taient des premiers prototypes de composants, pas encore commercialise´s et dont les fiches
techniques n’e´taient pas encore disponibles. Pour cette raison, il e´tait indispensable de caracte´riser
ces composants afin d’e´valuer leurs potentiels d’utilisation dans les convertisseurs ae´ronautiques de
nouvelle ge´ne´ration.
Cette e´tude contribue a` l’e´valuation des performances e´lectriques statiques et dynamiques des
transistors MOSFET et JFET en carbure de silicium. En vue d’une analyse de l’impact de chacune de
ces structures de transistors sur la conception des convertisseurs ae´ronautiques, cette e´tude propose
d’e´valuer puis de comparer les performances de ces deux familles de composants sur une large gamme
de tempe´rature et donnera un aperc¸u sur les contraintes spe´cifiques induites lors de leur inte´gration
dans les convertisseurs ae´ronautiques.
Avant de pre´senter le plan de cette partie de manuscrit, un mot sur les diffe´rents composants SiC
e´tudie´s pendant ces travaux de the`se, et dont les proprie´te´s e´lectriques et ge´ome´triques sont pre´sente´es
dans le tableau 1.1.
Les JFET SJEP120R063 ≪ normally-off ≫ de chez Semisouth et les MOSFET CMF20120D et
CMF10120D de chez Cree ont e´te´ disponibles tout au long de cette e´tude. Ne´anmoins, les travaux sur
les JFET ont e´te´ abandonne´s en 2013, apre`s la fermeture de l’industriel Semisouth.
Quant aux MOSFET de chez Rohm, le SCH2090KE est en re´alite´ le premier prototype du MOS-
FET SCH2080KE. La seule diffe´rence entre les deux est la valeur de la re´sistance a` l’e´tat passant qui
est e´gale a` 90mΩ pour le SCH2090KE et 80mΩ pour le SCH2080KE. Pre´cisons que seul le SCH2080KE
est commercialise´.
Technologie Re´fe´rence VDS(V ) ID(max)(A) RDS(ON)(mΩ) SActive(mm
2)
SCH2090KE 1200 40 90 10, 4
MOSFET SCH2080KE 1200 40 80 10, 4
CMF20120D 1200 42 80 11, 97
CMF10120D 1200 24 160 XXX
JFET SJEP120R063 1200 30 63 9
Table 1.1 – Principales caracte´ristiques e´lectriques et ge´ome´triques des transistors a` Tamb = 25˚C
Cette partie se divise en trois chapitres. Le premier (II.1) traite des performances statiques des
composants SiC et pre´sente les re´sultats des premie`res caracte´risations, y compris, les caracte´ristiques
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courant-tension, la re´sistance a` l’e´tat passant, le courant de saturation, les caracte´ristiques a` l’e´tat
bloque´ (courant de fuite de drain) et les capacite´s de jonction. Chacune de ces grandeurs e´lectriques,
mis a` part les capacite´s de jonction, est caracte´rise´e sur une large gamme de tempe´rature.
Le deuxie`me chapitre (II.2) est de´die´ a` l’e´tude des performances dynamiques des interrupteurs
de puissance en SiC. Une campagne de caracte´risations dynamiques est mene´e en prenant en compte
l’influence de la tempe´rature, du niveau de courant de charge et de la valeur de la re´sistance de grille
sur les transitoires de commutation et les pertes par commutation. Ces mesures sont re´alise´es en confi-
guration hacheur se´rie et en utilisant la me´thode de ≪ double impulsion ≫.
Enfin, les interrupteurs de puissance caracte´rise´s sont inte´gre´s dans un convertisseur de puissance
afin de re´aliser des mesures de pertes, tel est l’objectif du chapitre trois (II.3). L’estimation des pertes
est re´alise´e par deux me´thodes diffe´rentes : la premie`re dite e´lectrique, la deuxie`me est qualifie´e de
calorime´trique. Les mesures des pertes sont mene´es sous une tension de bus continu de 600V et a`
diffe´rentes fre´quences de commutation.
Le pre´sent chapitre est voue´ a` l’e´valuation des performances statiques des interrupteurs de puis-
sance en carbure de silicium. Il rapporte l’ensemble des re´sultats des caracte´risations statiques des tran-
sistors en carbure de silicium 1, 2kV , sur une large plage de tempe´rature variant de −60˚C a` 200˚C.
Cela inclue les caracte´ristiques a` l’e´tat passant, notamment la re´sistance a` l’e´tat passant (repre´sentative
des pertes en conduction) et le courant de saturation, les caracte´ristiques a` l’e´tat bloque´, en particulier
le courant de fuite de drain (repre´sentatif des pertes au blocage). Nous caracte´risons e´galement dans
ce chapitre les capacite´s de jonction qui impactent les performances dynamiques du composant.
Ces caracte´risations pre´liminaires ont pour objectif d’e´tablir une comparaison des performances
statiques des composants fournis par l’industriel afin de de´terminer leurs points forts et leurs points
faibles.
Nous commencerons par pre´senter le protocole expe´rimental e´labore´ afin de re´aliser les
caracte´ristiques e´lectriques et de garantir la reproductibilite´ des conditions de test. Ensuite, nous
de´taillerons les re´sultats expe´rimentaux obtenus pour chaque structure de transistors. Enfin, nous
cloˆturerons ce chapitre par une synthe`se comparative e´valuant les performances, les avantages et les
inconve´nients de chaque structure teste´e.
1.2 Description de la me´thodologie de caracte´risation
1.2.1 Instruments de mesures
L’expe´rimentation des dispositifs semi-conducteurs de puissance ne´cessite a` la fois des mesures a`
forte puissance et des mesures tre`s fines a` haute pre´cision. Dans ce chapitre nous nous inte´resserons
uniquement aux mesures a` fort courant, celles a` faible courant seront de´taille´es ulte´rieurement (partie
III, chapitre 3).
Les mesures a` fort courant et a` haute tension ont e´te´ re´alise´es avec un traceur de caracte´ristiques
(TEKTRONIX 371A avec la mesure quatre fils). Ce traceur permet de reproduire les caracte´ristiques
statiques (ID = f(VDS), ID = f(VGS) et C = f(VDS)) jusqu’a` un courant de 400A et une puissance
maximale de 3000W . Ces caracte´risations sont obtenues en mode impulsionnel. Le composant est
d’habitude place´ a` l’inte´rieur de l’unite´ de banc de test, mais un support a e´te´ rajoute´ (figure 1.1) afin
de pouvoir sortir le transistor de l’unite´ de banc de test ce qui permettra de re´aliser les caracte´risations
en tempe´ratures.
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Les mesures a` diffe´rentes tempe´ratures ambiantes seront re´alise´es a` l’aide d’un ge´ne´rateur d’air
destine´ aux tests de composants et de modules en phase de caracte´risation. Son conditionnement
thermique est re´alise´ par convection d’air dans une enceinte confine´e et isole´e de l’ambiant. Ce condi-
tionneur thermique pre´sente une large gamme en tempe´rature variant de −80˚C a` 250˚C, une grande
stabilite´ (≤ 0, 1˚C) et une rampe de controˆle re´glable de 0, 01˚C a` 20˚C/seconde.
La figure 1.1 pre´sente la photographie du banc de caracte´risations e´lectriques a` diffe´rentes tempe´ra-
tures ambiantes. Le composant sous test DUT (Device Under Test) est place´ sur un support afin de
faciliter son maintient et sa manipulation re´pe´titive. Une plaque de mousse en silicone est place´e entre
le DUT et le support dans le but d’augmenter l’isolation thermique du composant et de prote´ger son
support. La tempe´rature exte´rieure du DUT est mesure´e par un thermocouple place´ sur une plaque
de cuivre monte´e sur la semelle du composant, nous pre´cisons que pour ces mesures nous supposerons
que la tempe´rature du cristal sera e´gale a` celle de la semelle. Lors de la phase de caracte´risation,
l’enceinte du conditionneur thermique est abaisse´e jusqu’au contact avec la plaque de mousse, la
consigne de tempe´rature (tempe´rature de l’air dans l’enceinte) est fixe´e manuellement via le panneau
de commandes et les caracte´ristiques sont releve´es sur le traceur TEKTRONIX 371A.
Figure 1.1 – Photographie du banc de caracte´risations e´lectriques a` diffe´rentes tempe´ratures am-
biantes
1.2.2 Caracte´risations e´lectriques
Six grandeurs e´lectriques sont suivies durant ces mesures. Chaque grandeur, a` l’exception des
trois capacite´s de jonction, est caracte´rise´ a` diffe´rentes tempe´ratures ambiantes variant de −60˚C a`
200˚C :
- La re´sistance a` l’e´tat passant, RDS(ON), correspondant a` l’inverse de la pente a` l’origine de la
caracte´ristique directe (ID = f (VDS) , VGS = constante), tel que :
RDSon =
(
∂VDS
∂ID
)
ID→0
(1.1)
Pour une meilleure estimation de la valeur de la re´sistance, la tension VDS est limite´e a` 1 V, ce
qui correspond a` la zone ohmique de la courbe de sortie ID = f(VDS), figure 1.2. Ainsi, la courbe
ID = f(VDS) obtenue est une droite line´aire dont l’inverse de la pente repre´sente la re´sistance a`
l’e´tat passant.
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- Le courant de saturation, IDSAT , extrait lui aussi a` partir de la caracte´ristique statique directe
(ID = f(VDS) a` VGS donne´e) et correspond a` la valeur maximale du courant ID, figure 1.2.
- Le courant de fuite de drain, IDSS. La figure 1.3 pre´sente le sche´ma de principe du banc de
caracte´risation de ce courant de fuite. La jonction drain-source est polarise´e en directe et sous
tension continue, VDS = 1200V , tandis que la jonction grille-source est court-circuite´e (VGS =
0V ) ce qui correspond a` un cas fortement de´favorable de la commande a` l’e´tat bloque´, sachant
que les transistors MOSFET SiC pouvant eˆtre bloque´s avec une tension de −5V et les transistors
JFET SiC avec une tension de −15V .
- Les trois capacite´s de jonction : la capacite´ d’entre´e CISS (CGD + CGS), la capacite´ de sortie
COSS (CGD +CDS) et la capacite´ Miller ou de contre-re´action CRSS (CGD). Ces capacite´s sont
mesure´es a` l’aide du traceur AGILENT B1505A, a` une fre´quence f = 1MHz, pour une tension
VGS = 0V et en faisant croitre la tension VDS . E´tant tre`s peu de´pendantes de la tempe´rature
[Chen et al., 2009], ces capacite´s sont caracte´rise´es a` tempe´rature ambiante.
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Figure 1.2 – Caracte´ristique statique en directe pour un JFET ≪ normally-off ≫, a` VGS = 3V
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Figure 1.3 – Sche´ma de principe du banc de caracte´risation du courant de fuite de drain, IDSS
1.3 Caracte´risation des transistors MOSFET SiC
1.3.1 Caracte´ristiques a` l’e´tat passant
Nous e´tudions, tout d’abord, l’e´volution de la caracte´ristique directe (ID = f(VDS) a` VGS donne´e)
avec la tempe´rature. A partir de ces re´sultats, nous pourrons par la suite e´tudier l’e´volution de la
re´sistance a` l’e´tat passant et celle du courant de saturation.
La figure 1.4 pre´sente les caracte´ristiques statiques directes du MOSFET Rohm(SCH2090KE)
releve´es a` diffe´rentes tempe´ratures ambiantes, pour une tension VGS = 20V . La figure 1.4a affiche les
mesures effectue´es pour des tempe´ratures variant de −60˚C a` 20˚C, et celle a` droite (figure 1.4b)
expose les mesures re´alise´es pour des tempe´ratures variant de 20˚C a` 200˚C (avec un pas de 20˚C).
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Ces caracte´ristiques re´ve`lent un comportement particulier : elles ont tendance a` croˆıtre avec la
tempe´rature a` basse tempe´rature variant de −60˚C a` 20˚C comme le montre la figure 1.4a, et a`
de´croˆıtre avec la tempe´rature a` partir de 20˚C (figure 1.4b). Nous verrons par la suite qu’une telle
e´volution spe´cifique re´sulte principalement du comportement de la tension de seuil et de la mobilite´
des porteurs avec la tempe´rature.
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(a) Tempe´rature variant de −60˚C a` 20˚C
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(b) Tempe´rature variant de 20˚C a` 200˚C
Figure 1.4 – E´volution de la caracte´ristiques statique directe du MOSFET Rohm (SCH2090KE) avec
la tempe´rature, pour une tension VGS = 20V
Nous notons aussi que les caracte´ristiques du MOSFET Cree (CMF20120D), figure 1.5, re´ve`lent
une e´volution identique a` celle du MOSFET Rohm en fonction de la tempe´rature.
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(a) Tempe´rature variant de −60˚C a` 20˚C
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Figure 1.5 – E´volution de la caracte´ristiques statique directe du MOSFET Cree (CMF20120D) avec
la tempe´rature, pour une tension VGS = 20V
a. Re´sistance a` l’e´tat passant
La figure 1.6 montre l’e´volution des re´sistances a` l’e´tat passant, RDS(ON), des MOSFET Rohm
(figure 1.6a) et des MOSFET Cree (figure 1.6b) en fonction de la tempe´rature. Ces mesures sont
re´alise´es sous une tension VDS limite´e a` 1V et pour une tension de grille VGS = 20V .
Ces re´sistances diminuent avec la tempe´rature pour les basses tempe´ratures (variant entre −60˚C
et 20˚C) et augmentent au-dela` de 20˚C. Pour le MOSFETRohm re´fe´rence´ SCH2090KE, la re´sistance
a enregistre´e une variation de 60% par rapport a` sa valeur a` T = −60˚C en passant de 112mΩ a`
183mΩ. Pour le MOSFET Cree CMF20120D, sa re´sistance a enregistre´ une variation de seulement
30% en passant de 94mΩ a` 122mΩ.
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En outre, la RDS(ON) du MOSFET Cree reste plus faible que celle de son homologue Rohm. Notons
que cette diffe´rence peut eˆtre relie´e aux surfaces des puces. En effet, pour une tension de claquage
donne´e, plus cette surface est petite (c’est le cas du MOSFET Rohm SCH2090KE), plus la re´sistance
est grande. Pour cette raison, si nous voulons par la suite comparer les re´sistances de ces composants,
il est important de regarder la re´sistance normalise´e a` la surface active de la puce.
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Figure 1.6 – E´volution de la re´sistance a` l’e´tat passant des transistors MOSFET SiC avec la
tempe´rature, VGS = 20V , VDS = 1V
L’e´volution distinctive de la re´sistance RDS(ON), est due aux diffe´rents comportements de ses
composantes e´le´mentaires avec la tempe´rature. En effet, trois re´sistances e´le´mentaires sont de´pendantes
de la tempe´rature et responsables du comportement spe´cifique de la re´sistance RDS(ON) : la re´sistance
du canal, RCH , la re´sistance de la couche e´pitaxie´e N
−, RDrift, et la re´sistance du JFET parasite
(uniquement pour le cas du DMOS de Cree), RJFET , exprime´es respectivement par 1.2, 1.3 et 1.5
[Baliga, 2010]. Nous pre´cisons que le transistor Rohm, e´tant un MOS a` tranche´es (UMOS), ne posse`de
pas de zone JFET.
RCH =
LCH
Z µn−inv COX (VGS − VTH) (1.2)
avec LCH la longueur du canal, Z la longueur de la cellule, µn−inv la mobilite´ des porteurs libres dans
le canal, COX la capacite´ de l’oxyde et VTH la tension de seuil.
RDRIFT =
ρD t
Z (WCell − a) ln
(
WCell
a
)
(1.3)
ou` :
ρD =
1
qµnND
(1.4)
avec ρD la re´sistivite´ de la zone de drift, WCell la largeur de la cellule, t la profondeur de la jonction
e´pitaxie´e N−, a la largeur de la zone du JFET parasite, µn (ou µB) la mobilite´ re´gie par les phonons
acoustiques et ND la concentration du dopage N .
RJFET =
ρJFET XJP
Z (WG − 2XP − 2W0) (1.5)
ou` :
ρJFET =
1
qµnN
+
D
(1.6)
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avec ρJFET la re´sistivite´ de la zone du JFET parasite, XJP la profondeur de la jonction de base P ,
WG la largeur de la grille, XP le pas de cellule et W0 la largeur de la zone de de´ple´tion.
La re´sistance du canal diminue avec la tempe´rature, cela est duˆ principalement a` la re´duction de
la tension de seuil, VTH [DiMarino et al., 2013] et a` l’augmentation de la mobilite´ des porteurs libres
dans le canal (µn−inv) tels que nous l’avons explique´ ante´rieurement (chapitre 2, section 2.2). En effet,
sur cette gamme de tempe´rature (comprise entre −60˚C et 200˚C), la mobilite´ µn−inv est re´gie par
la diffusion de Coulomb et par conse´quent elle augmente avec la tempe´rature.
En revanche, la mobilite´ des porteurs µn, re´gie par les phonons acoustiques, diminue avec la
tempe´rature ce qui engendre l’augmentation des re´sistivite´s ρD et ρJFET et accroˆıt la re´sistance de la
couche e´pitaxie´e N− et celle du JFET parasite.
A basses tempe´ratures, l’e´volution de la re´sistance du canal est pre´ponde´rante ce qui explique
la diminution de la re´sistance RDS(ON) et montre un comportement a` l’e´tat passant principalement
pilote´ par le canal. Cependant, a` haute tempe´rature, l’e´volution de la re´sistance de la zone e´pitaxie´e
N− devient pre´dominante ce qui explique la croissance globale de la re´sistance RDS(ON) a` plus forte
tempe´rature.
b. Courant de saturation
Le courant de saturation, IDSAT , est extrait a` partir des caracte´ristiques pre´sente´es sur les figures
1.4 et 1.5 pour un point de fonctionnement donne´ (VDS = 15V et VGS = 20V ). Soulignons que le
courant de drain des MOSFET SiC caracte´rise´s (figure 1.4 et 1.5) n’atteint pas la saturation et qu’en
re´alite´ le courant IDSAT releve´ correspond au courant de la caracte´ristique ID = f(VDS) a` VDS = 15V .
Le comportement du courant de saturation pre´sente´ sur la figure 1.7 peut eˆtre relie´ a` celui de la
re´sistance a` l’e´tat passant. Cette fois, le courant IDSAT , pilote´ par la re´duction de la tension de seuil et
par l’augmentation de la mobilite´ des porteurs dans le canal, augmente a` basse tempe´rature. Au-dela`
de 20˚C, le courant change de comportement est commence a` diminuer.
En effet, l’effet du canal est pre´ponde´rant a` faible tempe´rature ce qui explique la croissance du
courant de saturation avec celle-ci (T ≤ 20˚C). Par contre, a` plus forte tempe´rature, la mobilite´ dans
la zone de drift, tout comme la vitesse de saturation des porteurs, diminuent avec la tempe´rature.
Nous constatons que cet effet est pre´ponde´rant a` T > 20˚C expliquant la diminution du courant.
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Figure 1.7 – E´volution du courant de saturation des transistors MOSFET SiC avec la tempe´rature,
VGS = 20V , VDS = 15V
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L’e´volution du courant de saturation, mesure´ a` VDS = 15V , reste mode´re´e sur la totalite´ de la
plage de tempe´rature par rapport a` sa valeur a` T = −60˚C, avec 23% de variation pour le cas du
MOSFET Rohm et 27% pour le transistor Cree. Cependant, ce dernier pre´sente des niveaux de courant
plus e´leve´s que son homologue Rohm.
1.3.2 Caracte´ristiques a` l’e´tat bloque´- Courant de fuite de drain
Si la re´sistance a` l’e´tat passant repre´sente les pertes a` l’e´tat passant, le courant de fuite lui est
l’image des pertes a` l’e´tat bloque´. Comme cela a e´te´ explique´ pre´ce´demment, les caracte´ristiques a`
l’e´tat bloque´ sont re´alise´es en court-circuitant la grille et en appliquant une tension de drain de 1200V .
Sachant que les MOSFET SiC peuvent eˆtre bloque´s avec une tension de grille de −5V , une tension
nulle sur la grille correspond a` un cas fortement de´favorable de commande a` l’e´tat bloque´.
Le courant de fuite de drain, figure 1.8, augmente avec la tempe´rature duˆ principalement a` la
croissance de la concentration des porteurs intrinse`ques avec l’augmentation de la tempe´rature. Pour
les deux types de MOSFET, ce courant a e´volue´ d’environ deux de´cades pour des tempe´ratures variant
de −60˚C a` 200˚C. Soulignons, ne´anmoins, que le MOSFET Cree CMF20120D posse`de un courant
de fuite significativement plus faible que le MOSFET Rohm SCH2090KE, de presque deux de´cades.
−80 −40 0 40 80 120 160 20010
−10
10−8
10−6
10−4
10−2
Tempe´rature (˚C)
C
o
u
ra
n
t
d
e
fu
it
e
d
e
d
ra
in
(A
)
MOSFET Cree CMF20120D
MOSFET Rohm SCH2090KE
Figure 1.8 – E´volution du courant de fuite de drain des transistors MOSFET CMF20120D et
SCH2090KE avec la tempe´rature, VGS = 0V , VDS = 1200V
En de´pit de ces conditions de test volontairement non optimales, l’ensemble des caracte´risations
a` l’e´tat bloque´ montrent des performances tout a` fait inte´ressantes des transistors MOSFET SiC,
meˆme a` haute tempe´rature de jonction. En effet, compare´s aux composants en silicium, les MOSFET
SiC posse`dent un courant de fuite nettement plus faible, soit environ dix fois plus faible dans le
cas des MOSFET Rohm SCH2090KE et jusqu’a` cent fois plus faible dans le cas des MOSFET Cree
CMF20120D, a` T = 200˚C [Callanan, 2011a].
1.3.3 Caracte´ristiques des capacite´s de jonction
Le comportement dynamique du transistor est principalement re´git par ses trois capacite´s in-
trinse`ques : la capacite´ entre grille et source CGS, la capacite´ entre grille et drain CGD et la capacite´
entre drain et source CDS. En effet, ce sont ces capacite´s qui, par le temps ne´cessaire pour les charger
ou les de´charger, limitent la rapidite´ des commutations et donc les pertes par commutation.
En pratique, et pour des raisons de facilite´ de mesure, les fabricants ne donnent pas directement
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ces capacite´s mais les de´crivent sous la forme suivante :
CISS = CGD + CGS : Capacite´ d’entre´e
CRSS = CGD : Capacite´ de contre-re´action
COSS = CGD + CDS : Capacite´ de sortie
(1.7)
avec : CISS la capacite´ d’entre´e (drain et source court-circuite´s), CRSS la capacite´ de contre-
re´action (ou capacite´ Miller) et COSS la capacite´ de sortie (grille et source court-circuite´s).
Ainsi, les trois mesures des capacite´s de jonction des deux types de MOSFET sont donne´es par la
figure 1.9 pour une fre´quences f = 1MHz et pour une tension VGS = 0V . Ces mesures sont identiques
a` celles donne´es par les fiches techniques des fabricants [CMF20120D, 2012] et [SCH2080KE, 2014].
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Figure 1.9 – Caracte´ristiques des capacite´s de jonction en fonction de la tension VDS (a) du MOSFET
SCH2090KE et (b) du MOSFET CMF20120D , f = 1MHz, VGS = 0V
1.4 Caracte´risation des transistors JFET SiC ≪ Normally-off ≫
1.4.1 Caracte´ristiques a` l’e´tat passant
Ces mesures sont re´alise´es pour une tension de grille, VGS = 3V , et sous une tension d’alimentation,
VDS , variant de 0 a` 18V .
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Figure 1.10 – E´volution de la caracte´ristique statique directe du JFET Semisouth (SJEP120R063)
avec la tempe´rature, pour VGS = 3V
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Dans le cas du transistor SiC de type JFET ≪ normally-off ≫, nous constatons sur la figure 1.10
que les caracte´ristiques directes de´croient de manie`re significative et continue sur toute la plage de
tempe´rature ambiante variant de −60˚C a` 200˚C. En outre, le courant sature plus vite et a` des bas
niveaux sous augmentation de la tempe´rature. Le JFET doit cette faculte´ a` sa mobilite´ des porteurs
dans son canal vertical, µB , principalement due a` la diffusion e´lectron-e´lectron, et qui de´croit forte-
ment avec la tempe´rature.
A tempe´rature fixe, le courant de drain augmente line´airement avec la tension VDS ce qui corres-
pond a` la zone ohmique, puis pre´sente une saturation. The´oriquement, dans la zone de saturation, le
courant reste constant avec l’augmentation de VDS , mais en raison de l’e´chauffement local de la puce
lors de ces caracte´risations impulsionnelles, le courant diminue le´ge`rement. Cet effet est plus marque´
a` basse tempe´rature, ou` le niveau de courant est plus important. Le traceur fournit des impulsions
e´lectriques de dure´e 100µs ce qui explique cet e´chauffement notamment a` fort niveau de courant.
a. Re´sistance a` l’e´tat passant
Pour le cas des transistors de type JFET, leur comportement purement ohmique explique plus
facilement l’augmentation progressive de la re´sistance a` l’e´tat passant avec la tempe´rature comme le
montre la figure 1.11. En effet, cette augmentation s’explique par la croissance de la re´sistivite´ suite a`
la diminution de la mobilite´ des porteurs dans le canal vertical du JFET.
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Figure 1.11 – E´volution de la re´sistance a` l’e´tat passant du transistor JFET SJEP120R063 avec la
tempe´rature, VGS = 3V , VDS = 1V
La caracte´ristique de la re´sistance a` l’e´tat passant a augmente´ de 300% au regard de sa valeur
initiale a` T = −60˚C, en passant de 33, 6mΩ a` 107, 13mΩ a` T = 200˚C, une e´volution significative
compare´e a` celle de la re´sistance des MOSFET SiC.
b. Courant de saturation
Le courant de saturation est estime´ a` partir du de´but de la zone de saturation de la caracte´ristique
pre´sente´e sur la figure 1.10, c’est a` dire a` partir d’une tension VDS = 5V . L’e´volution de ce courant
en fonction de la tempe´rature est donne´e par la figure 1.12.
Par analogie a` la re´sistance a` l’e´tat passant, ce courant a enregistre´ une diminution conside´rable
avec la tempe´rature. En effet, sa valeur a chute´ de 75% par rapport a` sa valeur initiale a` T = −60˚C,
en passant de 69A a` 17A pour T = 200˚C.
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Figure 1.12 – E´volution du courant de saturation du transistor JFET SJEP120R063 avec la
tempe´rature, VGS = 3V , VDS = 5V
1.4.2 Caracte´ristiques a` l’e´tat bloque´- Courant de fuite de drain
Le courant de fuite du transistor JFET pre´sente une e´volution plus mode´re´e (∆IDSS ≈ 1 de´cade)
sous augmentation de la tempe´rature, par rapport au courant IDSS du MOSFET (∆IDSS ≈ 2 de´cades).
D’autre part, le JFET SJEP120R063 re´ve`le des niveaux de courant de fuite tre`s proches de ceux
du MOSFET SCH2090KE sur toute la plage de tempe´rature, soit un IDSS dix fois plus faible que
celui des composants en silicium a` T = 200˚C [Callanan, 2011a].
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Figure 1.13 – E´volution du courant de fuite de drain des transistors JFET SJEP120R063 avec la
tempe´rature, VGS = 0V , VDS = 1200V
1.4.3 Caracte´ristiques des capacite´s de jonction
Les trois mesures des capacite´s de jonction CISS, CRSS et COSS sont donne´es par la figure 1.14
pour une fre´quence f = 1MHz et une tension VGS = 0V .
Les caracte´ristiques de CRSS et COSS sont confondues. Ces re´sultats sont identiques a` ceux donne´s
par la fiche technique du composant [SJEP120R063, 2011].
Nous rappelons que les valeurs des capacite´s ainsi de´finies ont une grande incidence sur les perfor-
mances dynamiques du transistor puisqu’elles conditionnement sa rapidite´ en commutation.
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Figure 1.14 – Caracte´ristiques des capacite´s de jonction en fonction de la tension VDS du JFET
SJEP120R063 , f = 1MHz, VGS = 0V
1.5 Bilan
Ces caracte´risations pre´liminaires ont pour finalite´ d’e´tablir un comparatif de performances des
composants pre´-se´lectionne´s, pour une e´ventuelle utilisation dans les convertisseurs ae´ronautiques.
Re´sistance a` l’e´tat passant
Commenc¸ons par le premier crite`re de comparaison, la re´sistance a` l’e´tat passant qui repre´sente
les pertes en conduction. La re´sistance est normalise´e a` la surface active de la puce, en multipliant la
valeur de RDS(ON) mesure´e par la surface active, et son e´volution en fonction de la tempe´rature est
trace´e sur la figure 1.15 pour les trois types de transistors.
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Figure 1.15 – Comparaison des diffe´rentes re´sistances spe´cifiques en fonction de la tempe´rature pour
les trois types de transistors SiC
Nous pouvons voir sur le graphe que la structure JFET ≪ normally-off ≫ posse`de de bonnes per-
formance en tempe´rature par rapport a` la structure MOSFET notamment a` tre`s basse tempe´rature.
Effectivement, a` T = −60˚C, la RDS(ON) du JFET est trois fois plus faible que celle des MOSFET
SiC, d’ou` un gain important sur les pertes par conduction.
Les structures MOSFET SiC pre´sentent une e´volution similaire a` basse tempe´rature (en dessous
de 20˚C), ne´anmoins, pour de plus hautes tempe´ratures, le MOSFET de chez Rohm offre des perfor-
mances moins bonnes que celui de chez Cree.
D’autre part, le comportement global des MOSFET SiC montre une de´pendance de la re´sistance a`
l’e´tat passant moins marque´e que celle de JFET avec la tempe´rature. Ce point semble eˆtre be´ne´fique
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a` premie`re vue, ne´anmoins il traduit surtout une importance conside´rable de la re´sistance du canal
sur la chute de la tension totale a` l’e´tat passant. Nous pouvons donc le´gitimement imaginer que des
ame´liorations sur la chute de tension directe devraient pouvoir eˆtre apporte´es en re´duisant la chute
de tension dans le canal.
Courant de saturation
Passons au deuxie`me crite`re de comparaison, le courant de saturation. Nous comparons la densite´
de courant de saturation des composants caracte´rise´s, pre´sente´e sur la figure 1.16 et obtenue en divisant
la valeur du courant IDSAT mesure´e par la surface active de la puce.
Le JFET pre´sente des niveaux de densite´ de courant de saturation plus faible que le MOSFET
sur toute la gamme de tempe´rature. En outre, le courant de saturation (ou densite´ de courant) du
transistor JFET est fortement de´pendent de la tempe´rature contrairement a` celui du MOSFET SiC
qui pre´sente une e´volution moins marque´e avec celle-ci.
La faible valeur de la densite´ de courant mesure´e sur les JFET SiC explique certainement en
grande partie l’excellente robustesse de ces composants en re´gime de court-circuit et leur inte´reˆt pour
la re´alisation des limiteurs de courant. La robustesse du JFET SiC sera amplement e´tudie´e dans la
partie III.
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Figure 1.16 – Comparaison des diffe´rentes densite´s de courant de saturation en fonction de la
tempe´rature pour les trois types de transistors SiC (IDSAT mesure´ a` VDS = 15V pour les MOSFET
SiC et a` VDS = 5V pour les JFET SiC)
Courant de fuite
Regardons maintenant l’e´volution du courant de fuite qui est responsable des pertes au blocage.
L’e´volution de ce parame`tre en fonction de la tempe´rature est donne´e par la figure 1.17, pour une
tension VDS = 1200V et une tension de grille nulle.
Malgre´ ces conditions de commande a` l’e´tat bloque´ volontairement non optimales (VGS = 0V ),
le MOSFET de chez Cree pre´sente de bonnes performances au blocage avec un courant de fuite tre`s
faible, soit un IDSS infe´rieur a` 10µA a` 200˚C. Compare´ aux composants en silicium, et pour une
tension VDS donne´e, le MOSFET de chez Cree posse`de un courant de fuite cent fois plus faible a`
T = 200˚C.
Quant aux transistors de chez Rohm (MOSFET SCH2090KE) et de chez Semisouth (JFET
SJEP120R063), ils pre´sentent des caracte´ristiques a` l’e´tat bloque´ relativement similaires sur toute
la gamme de tempe´rature, avec des niveaux de courant de fuite plus e´leve´s que ceux du MOSFET
Cree. A titre d’exemple, a` T = 200˚C, le courant de fuite du MOSFET Cree est 17 fois plus faible
que celui du JFET Semisouth, voire 47 fois plus faible que celui du MOSFET Rohm.
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Figure 1.17 – Comparaison des diffe´rents courants de fuite IDSS en fonction de la tempe´rature pour
les trois types de transistors SiC
Capacite´s de jonction
Nous cloˆturons ce bilan avec le dernier crite`re de comparaison, les capacite´s de jonction qui in-
fluencent sur les performances dynamiques des composants, notamment les vitesses de commutation
et les pertes en commutation [Jeannin, 2001].
Commenc¸ons par la capacite´ d’entre´e, CISS , dont la caracte´ristique est donne´e par le graphe 1.18a.
Cette capacite´ influe sur la vitesse d’e´volution du courant de drain (didt) pendant une commutation.
En effet, plus la capacite´ d’entre´e est faible, plus le temps de monte´ (et/ou de descente) du courant
lors d’une commutation est court.
Parmi les transistors caracte´rise´s, c’est le JFET de chez Semisouth qui posse`de la capacite´ la plus
faible, suivi par les MOSFET CMF20120D et SCH2090KE qui ont pratiquement la meˆme valeur de
capacite´.
Concernant la capacite´ de sortie, COSS, elle est agit sur la vitesse de variation de la tension drain-
source (dvdsdt ) et sur les pertes par commutation. Le
dvds
dt est inversement proportionnel a` cette capacite´,
par conse´quent, plus COSS est faible, plus le
dvds
dt est rapide.
D’autre part, la capacite´ CDS qui constitue une grande partie de COSS, a une re´elle incidence sur
les pertes par commutation. En effet, pendant la phase d’amorc¸age, l’e´nergie stocke´e dans CDS ne
peut eˆtre dissipe´e que dans le canal du transistor. Par conse´quent, plus CDS est grande, plus les pertes
seront importantes.
Selon le graphe 1.18b, c’est le JFET qui posse`de la capacite´ de sortie la plus faible, suivi par le
MOSFET CMF20120D et le MOSFET SCH2090KE.
Enfin, nous comparons la valeur de la capacite´ de contre-re´action, CRSS , des diffe´rents transistors.
Cette capacite´ pre´sente une re´elle incidence sur la vitesse d’e´volution de la tension drain-source pendant
une commutation (dvdsdt ), et a, entre autres, une grande influence sur les pertes par commutation.
Effectivement, plus la capacite´ de contre-re´action est faible, plus le temps de monte´e (et/ou de descente)
de la tension VDS est court et les pertes par commutation sont faibles.
En visualisant les capacite´s des trois types de transistors, figure 1.19, nous trouvons que le MOS-
FET CMF20120D posse`de la plus faible capacite´ Miller, suivi par le MOSFET SCH2090KE. Ne´anmoins,
le JFET SJEP120R063 posse`de la capacite´ la plus e´leve´e, soit une CRSS sept fois plus grande que
celle du MOSFET CMF20120D, pour une tension VDS = 200V .
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(a) Capacite´ d’entre´e
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(b) Capacite´ de sortie
Figure 1.18 – Comparaison des diffe´rentes capacite´s d’entre´e et de sortie en fonction de la tension
VDS , f = 1MHz, VGS = 0V
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Figure 1.19 – Comparaison des diffe´rentes capacite´s Miller en fonction de la tension VDS , f = 1MHz,
VGS = 0V
1.6 Conclusion
Dans ce chapitre, nous nous sommes inte´resse´s aux performances e´lectriques statiques des tran-
sistors MOSFET et JFET en technologie carbure de silicium. Pour cela, nous avons conduit une
compagne de caracte´risations e´lectriques sur une large plage de tempe´rature variant de −60˚C a`
200˚C, afin de suivre certaines grandeurs e´lectriques susceptibles de varier avec la tempe´rature et afin
de mettre en e´vidence les spe´cificite´s de chaque composant teste´.
Ces premiers re´sultats montrent que les transistors SiC 1, 2kV posse`dent de bonnes performances
statiques a` hautes tempe´ratures. A l’e´tat passant, c’est les JFET SJEP120R063 qui pre´sente les
meilleures caracte´ristiques avec une faible re´sistance a` l’e´tat passant et donc des faibles pertes en
conduction.
A l’e´tat bloque´, le MOSFET CMF20120D prend la premie`re place avec un courant de fuite tre`s
faible meˆme a` haute tempe´rature (IDSS infe´rieur a` 10µA a` T = 200˚C) ce qui implique des faibles
pertes au blocage.
Les capacite´s de jonction ont aussi e´te´ caracte´rise´es a` tempe´rature ambiante. La` aussi, le MOS-
FET CMF20120D a montre´ les meilleures performances. Ces capacite´s impactent les performances
dynamiques des composants telles que les vitesses de commutation et les pertes par commutation.
L’investigation sur ces performances dynamiques fera l’objet du chapitre suivant.
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Chapitre 2
E´valuation des performances
dynamiques des transistors SiC
2.1 Introduction
Ce chapitre est consacre´ a` l’e´tude des performances dynamiques des interrupteurs de puissance
en technologie SiC, re´pertorie´s dans le tableau 1.1 (chapitre pre´ce´dent, section 1.1). Pour cela, une
campagne de caracte´risations dynamiques en configuration hacheur se´rie est re´alise´e afin d’e´valuer
diverses grandeurs lors des transitoires telles que les surtensions, les surintensite´s, les taux de variation
du courant et de la tension et les pertes par commutations.
De plus, durant ces caracte´risations, trois parame`tres ont fait l’objet d’investigations spe´cifiques
afin d’analyser leurs effets sur les performances dynamiques des transistors SiC : la re´sistance de grille,
le courant de charge et la tempe´rature ambiante.
Apre`s un rappel des me´canismes de commutation dans le cas d’une commutation ide´ale et celle
non ide´ale, nous pre´senterons les diffe´rentes maquettes de´veloppe´es pour re´aliser ces caracte´risations.
Puis, nous de´taillerons la me´thodologie de mesure des diffe´rentes grandeurs dynamiques (telles que le
dv
dt , le
di
dt , l’e´nergie dissipe´e, etc).
Ensuite, nous passerons a` l’e´tude effectue´e sur l’influence de la re´sistance de grille, du niveau
du courant de charge et de la tempe´rature ambiante sur le comportement e´lectrique des transistors
MOSFET et JFET ≪ normally-off ≫ pendant les phases de commutation.
Enfin, nous terminerons par une synthe`se comparative e´valuant les performances dynamiques de
ces interrupteurs de puissance.
2.2 Rappel des me´canismes de commutation
Avant d’exposer les re´sultats des travaux de caracte´risations dynamiques, nous pre´sentons un
rappel sur les me´canismes de commutation.
Pour cela, nous allons tout d’abord pre´senter une e´tude sur la commutation du MOSFET dans une
cellule hacheur sur charge inductive. Pour cette e´tude, nous nous sommes reporte´s sur les travaux de
BALIGA dans [Baliga, 2010], de JEANNIN dans [Jeannin, 2001] et de ROSSIGNOL dans [Rossignol, 2015].
Ensuite, nous pre´senterons le cas d’une commutation non ide´ale et nous de´taillerons une se-
conde e´tude introduite par ROSSIGNOL dans [Rossignol, 2015], pre´sentant un examen plus de´taille´
des se´quences du dvdt .
2.2.1 Commutation ide´ale
Conside´rons le circuit de la figure 2.1 compose´ d’une cellule de commutation sur une charge in-
ductive. Il comprend un interrupteur de puissance MOSFET, son driver, une diode de roue libre, une
charge inductive pre´sente´e ici sous forme de source de courant et l’alimentation VDC .
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Dans le cas d’une commutation ide´ale, certaines hypothe`ses doivent eˆtre formule´es :
- La commande est conside´re´e comme un e´chelon de tension ide´al qui attaque la grille du MOSFET
via une re´sistance de grille externe.
- Les e´le´ments parasites des circuits de commande et de puissance ainsi que les e´le´ments parasites
des boˆıtiers des composants ne sont pas pris en compte.
- La diode de roue libre est conside´re´e comme ide´ale.
- Le courant dans la charge est suppose´ constant pendant le cycle de commutation.
La figure 2.2 pre´sente un cycle de commutation constitue´ d’une phase de mise en conduction
(fermeture du l’interrupteur), figure 2.2a, et d’une phase de blocage (ouverture de l’interrupteur),
figure 2.2b. Chacune de ces phases comprend quatre se´quences que nous allons de´taille´es dans ce qui
suit.
VDRIVER
RG
+
-
CGD
CGS
ICANAL
ID
IL
VDC
+
-
MOSFET
D
CDS
Figure 2.1 – Cellule de commutation hacheur
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Figure 2.2 – Cycle de commutation d’un interrupteur : (a) phase de fermeture et (b) phase d’ouverture
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a. Commutation a` la fermeture
Se´quence #1 : VGS < VTH
VDRIVER
RG
+
-
CGD
CGS
ID
IL
VDC
+
-
D
CDSIG IGD
IGS
Figure 2.3 – Sche´ma e´quivalent pour la se´quence #1
La figure 2.3 pre´sente le sche´ma e´quivalent du circuit pendant la premie`re se´quence (VGS < VTH)
de dure´e TD(ON).
A l’instant T0, instant de l’application du signal de commande, la capacite´ d’entre´e CISS du
transistor (CGS + CGD) commence a` se charger par le courant de grille (IG = IGD + IGS , e´quation
2.1a) jusqu’a` ce que la tension VGS atteigne la tension de seuil VTH .
Le transistor est commande´ via la re´sistance de grille, RG, ce qui implique que sa grille se charge
avec une constante de temps τ1 = RG×CISS(MIN) (avec CISS(MIN) = CGS+CGD(MIN) a` VDS e´leve´e).
Ainsi, nous obtenons l’expression de la tension VGS (2.1c) et celle de sa pente
dVGS
dt (2.1d) a` partir des
e´quations 2.1a et 2.1b.
Tant que VGS est infe´rieure a` VTH , la tension VDS reste e´gale a` la tension du bus continu, VDC , et
le courant de drain, ID, reste nul.
Enfin, la dure´e de cette se´quence est donne´e par l’expression 2.1g, obtenue a` partir de 2.1c et 2.1d.

IG (t) = CGS · dVGS
dt
+ CGD(MIN) ·
dVGD
dt
= (CGS ·+CGD(MIN)) ·
dVGS
dt
(2.1a)
VDRIV ER = RG · IG + VGS (2.1b)
VGS (t) = VDRIV ER ·
(
1− e−t/τ1) (2.1c)
dVGS
dt
=
VDRIV ER − VTH
RG · CISS(MIN)
(2.1d)
VDS = VDC (2.1e)
ID = 0 (2.1f)
TD(ON) = RG · CISS(MIN) · ln
(
VDRIV ER
VDRIV ER − VTH
)
(2.1g)
Se´quence #2 : VTH ≤ VGS ≤ VP
Une fois que la tension de grille de´passe VTH , instant T1, le canal du transistor se met en e´tat de
conduction (figure 2.4).
Le transistor fonctionne dans sa zone de saturation et le courant de canal, ICANAL, re´gi par la
tension VGS , augmente pendant une dure´e TIR jusqu’a` atteindre le courant de charge IL. Le courant
ICANAL est donne´ par l’expression 2.2c. Notons que, pour une e´tude simplifie´e, nous conside´rons la
transconductance, gm, comme e´tant invariante.
The`se de Othman Dhouha 51
CHAPITRE 2. E´VALUATION DES PERFORMANCES DYNAMIQUES DES TRANSISTORS SIC
VDRIVER
RG
+
-
CGD
CGS
ICANAL
ID
IL
VDC
+
-
D
IG IGD
IGS
Figure 2.4 – Sche´ma e´quivalent pour la se´quence #2
Le courant de charge n’e´tant pas entie`rement conduit par le transistor, la diode de roue libre reste
conductrice ce qui explique le maintient de la tension VDC aux bornes des e´lectrodes drain et source
(figure 2.2). Ainsi, la tension VDS reste inchange´e (e´quation 2.2b) et avec elle la capacite´ CGD.
Par conse´quent, la tension VGS continue a` augmenter avec la meˆme constante de temps, τ1, et
selon l’e´quation 2.2a, jusqu’a` atteindre sa valeur de plateau VP .
Quant au courant de drain, d’apre`s la figure 2.4, et en ne´gligeant le courant IGD devant le courant
ICANAL (fort gain du transistor et faible variation de VGD), il peut eˆtre exprime´ sous la forme 2.2d.
Ainsi, nous de´duisons le dIDdt (e´quation 2.2e), a` partir des e´quations 2.2e et 2.1d.
Enfin, nous de´terminons la dure´e de cette se´quence (TIR) a` partir des e´quations 2.1g et 2.2f. A
l’instant T2, la tension VGS est e´gale a` sa valeur plateau donne´e par l’e´quation 2.2f. En remplac¸ant,
dans 2.2f, T2 par (TD(ON) + TIR) et TD(ON) par son expression 2.1g, nous obtenons l’expression 2.2g.

VGS (t) = VDRIV ER ·
(
1− e−t/τ1) (2.2a)
VDS = VDC (2.2b)
ICANAL = gm · (VGS − VTH) , avec gm = β (VGS − VTH) (2.2c)
ID (t) = ICANAL −CGD(MIN) ·
dVGD
dt
≈ ICANAL (2.2d)
dID
dt
= gm · VDRIV ER − VTH
RG · CISS(MIN)
(2.2e)
VP = VDRIV ER ·
(
1− e−T2/τ1) (2.2f)
TIR = RG · CISS(MIN) · ln
(
VDRIV ER − VTH
VDRIV ER − VP
)
(2.2g)
Se´quence #3 : VGS = VP
La figure 2.5 montre une re´partition des courants durant la phase transitoire lie´e au me´canisme
de dVDSdt . Nous de´finissons ISD comme e´tant le courant circulant dans la capacite´ CDS et IGD comme
e´tant le courant de la capacite´ CGD. Nous noterons que le courant de drain est la contribution de trois
courants, IGD, ISD et ICANAL.
Quand le courant de charge est comple`tement conduit par le transistor, la diode, n’e´tant plus
conductrice, commence a` bloquer la tension du bus continu. A cet instant, le courant de grille est
majoritairement conduit par la capacite´ CGD, ce qui maintient VGS a` la valeur VP .
D’autre part, toutes les charges apporte´es sur la grille vont servir a` re´duire la tension pre´sente aux
bornes de la capacite´ CGD. La dite capacite´ ainsi que CDS vont eˆtre de´charge´es a` travers le courant de
canal et dans ce cas nous obtenons un courant dans le canal plus e´leve´ que celui de la charge (e´quations
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Figure 2.5 – Sche´ma e´quivalent pour la se´quence #3
2.3a et 2.3b). Il en re´sulte l’expression de la tension VGS donne´e par l’e´quation 2.3c. La valeur de VGS
entraine celle de IGP donne´e par l’e´quation 2.3d.
La tension de grille e´tant e´gale a` VP , sa variation est quasi nulle (equation 2.3e). Ainsi, l’expression
de dVDSdt peut eˆtre donne´e par l’e´quation 2.3g, obtenue a` partir des e´quation 2.3e et 2.3f. Il s’agit d’une
se´quence dVDSdt re´gie par le courant de charge de grille.
Notons aussi que le dVDSdt de´pend du courant de charge. En effet, si le courant de charge augmente,
la tension de plateau, VP , va aussi augmenter, ce qui va re´duire le courant de grille et donc diminuer
le dVDSdt .

ICANAL = IL + IGD + ISD (2.3a)
ICANAL = IL + CGD · dVGD
dt
− CDS · dVDS
dt
(2.3b)
VGS = VP ≈ ICANAL
gm
+ VTH (2.3c)
IGP =
VDRIV ER − VGS
RG
=
VDRIV ER − VP
RG
(2.3d)
dVGS
dt
≈ 0 (2.3e)
dVGD
dt
=
IGP
CGD
(2.3f)
dVDS
dt
= −dVGD
dt
+
dVGS
dt
= − IGP
CGD
= −VDRIV ER − VP
RGCGD
(2.3g)
ID = IL (2.3h)
Se´quence #4 : VGS > VP
Le sche´ma de principe de cette se´quence est pre´sente´ sur la figure 2.6.
A l’instant T3, la tension VDS atteint une valeur minimale donne´e par l’e´quation 2.4c, et ne varie
plus. Quant a` la tension VGS , re´gie par l’e´quation 2.4a, elle continue a` augmenter avec une constante
de temps τ2 = RG ×CISS(MAX) (CISS(MAX) = CGS +CGD(MAX), a` faible VDS), jusqu’a` atteindre sa
valeur maximale VDRIV ER. Enfin, a` une tension VDS fixe, et en reprenant l’e´quation 2.1a, on obtient
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Figure 2.6 – Sche´ma e´quivalent pour la se´quence #4
l’e´quation du courant de grille, IG, 2.4b.
VGS (t) = (VDRIV ER − VP ) ·
(
1− e−(t−T3)/τ2)+ VP (2.4a)
IG = CISS(MAX) ·
dVGS
dt
(2.4b)
VDS = RDS(ON) · ICANAL (2.4c)
ID = IL (2.4d)
(2.4e)
b. Commutation a` l’ouverture
La phase de la commutation a` l’ouverture se divise elle aussi en quatre phases et se comporte de
manie`re syme´trique a` la se´quence de mise en conduction, figure 2.2b.
De`s que la consigne de commande passe a` l’e´tat bloque´, la tension VGS commence a` de´croitre en
de´chargeant la capacite´ d’entre´e, CISS. A la fin de cette se´quence, la tension VGS devient e´gale a` VP .
Au de´but de la se´quence #2, le transistor commence a` fonctionner en re´gime sature´, sa tension,
VDS , commence a` croitre jusqu’a` VDC alors que VGS reste inchange´e et e´gale a` VP de fac¸on a` fournir
le courant de charge, IL.
A la fin de la se´quence du plateau Miller, le courant de la charge commence a` passer du MOSFET
a` la diode de roue libre. Cette dernie`re e´tant conductrice, la tension de bus est maintenue aux bornes
du MOSFET. D’autre part, la capacite´ d’entre´e continue a` se de´charger via la re´sistance de grille ce
qui entraˆıne la chute de VGS a` VTH .
La phase de blocage s’ache`ve a` la fin de la se´quence #3. Pendant la quatrie`me et dernie`re se´quence,
c’est uniquement la capacite´ d’entre´e qui continue a` se de´charger jusqu’a` atteindre sa valeur minimale.
2.2.2 Commutation non ide´ale : analyse des se´quences de
dv
dt
Dans le cas d’une commutation non ide´ale, nous devons prendre en compte l’effet de l’inductance
parasite de la maille de commutation note´e LMaille et de la capacite´ de jonction de la diode de roue
libre CJ (figure 2.7). L’influence de ces composantes sur les formes d’ondes lors d’une commutation
est pre´sente´e sur la figure 2.8.
L’inductance parasite de la maille de commutation, LMaille, agit principalement sur la forme d’onde
de la tension VDS. Cette inductance est responsable de la chute de tension au moment de la mise en
conduction, et de la surtension lors de la phase de blocage. D’autre part, l’inductance parasite avec les
capacite´s de jonction du MOSFET forment un circuit re´sonant qui agit directement sur la fre´quence
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et l’amplitude des signaux haute fre´quence. Par conse´quent, la prise en compte de cette inductance
est indispensable notamment lors des commutations rapides.
La capacite´ CJ intervient durant la se´quence d’amorc¸age du courant ID (notamment a` la fin de
la se´quence #2) et durant les se´quences de commutation de la tension VDS . Durant ces phases, la
capacite´ de la diode peut eˆtre conside´re´e comme une capacite´ en paralle`le avec COSS dans la mesure
ou` nous ne´gligeons les e´le´ments parasites inductifs coˆte´ drain et coˆte´ source [Rossignol, 2015].
VDRIVER
RG
+
-
CGD ICANAL
ID
IL
VDC
+
-
IG IGD
dt
CDS
ISD
dVGS
˜0
dt
dVDS
< 0
dt
dVGD
> 0
CGS
CJ
IcJ
Lmaille
˜
Figure 2.7 – Circuit d’une cellule hacheur pour le cas d’une commutation non ide´ale (se´quence #3)
t
VDS
ID
Effet de Lmaille
Effet de CJ
(a) Mise en conduction
t
VDS
ID
Effet de CJ
Effet de Lmaille
(b) blocage
Figure 2.8 – Commutation non ide´ale
A pre´sent, nous proposons une e´tude plus fine de la phase de commutation, en prenant en compte
notamment l’effet de la capacite´ de la diode de roue libre lors des transitoires. Cette capacite´ intervient
lors de la se´quence #3 sur le dvdt .
Ainsi, nous allons pre´senter un examen plus de´taille´ des se´quences de dvdt lors des phases d’amorc¸age
et de blocage du transistor de puissance. Cette e´tude est introduite par ROSSIGNOL dans [Rossignol, 2015].
Nous ne de´taillerons pas les calculs, par conse´quent, pour une justification plus de´taille´e, nous invitons
le lecteur a` se reporter sur les travaux de l’auteur dans [Rossignol, 2015].
a. Commutation a` la fermeture
Nous reprenons le sche´ma e´quivalent de la mise en conduction, sur la figure 2.7. Lors de la mise
en conduction du transistor, la conduction de la diode maintient la tension du bus continu. Lorsque
le courant de drain atteint le courant de charge, la diode se bloque (de´but de la se´quence #3).
Le courant de charge se partage maintenant entre le courant dans la diode de roue libre (dans sa
capacite´ CJ) et le courant de drain. Le courant dans la diode e´tant ne´gatif, nous obtenons un pic de
courant de drain au de´but de la phase de mise en conduction.
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D’autre part, en conside´rant le cas ge´ne´ral d’un courant de canal non nul, autrement dit en mode
≪ canal actif ≫ d’apre`s [Rossignol, 2015], les courants IG et ID sont respectivement donne´s par les
e´quations 2.5b et 2.5c. A partir de ces deux e´quations, nous de´terminons le dVDSdt (e´quation 2.5d).
Enfin, en remplac¸ant ID par son expression dans 2.5a, nous obtenons celle du
dVDS
dt (2.5e).
La relation 2.5e du dVDSdt est toujours valable lors de la mise en conduction du composant du fait
que le courant dans le canal est toujours positif durant cette phase (e´quation 2.5f, avec VDRIV ER =
VDRIV ER+ > VTH). Nous verrons dans le paragraphe suivant que cette relation n’est pas toujours
valable lors du blocage du transistor.

IL = ID + CJ · dVDS
dt
(2.5a)
IG (t) = −CGD · dVDG
dt
≈ −CGD · dVDS
dt
(2.5b)
ID (t) = −IG + gm · (VGS − VTH) + CDS · dVDS
dt
(2.5c)
dVDS
dt
= − gm · (VDRIV ER − VTH)− ID
CGD + CDS +RG · gm · CGD (2.5d)
dVDS
dt
= −gm · (VDRIV ER − VTH)− IL
COSS + CJ +RG · gm · CGD (2.5e)
ICANAL = gm · (1 + k) · (VDRIV ER − VTH) +RG · ID
(1 + k) + gm ·RG (2.5f)
k =
CDS
CGD
(2.5g)
b. Commutation a` l’ouverture
Pendant la phase de blocage, figure 2.8b, le courant appele´ par Cj entraine la diminution du
courant de drain, ID, meˆme avant la phase de conduction de la diode.
Passons a` pre´sent a` la mise en e´quation du dVDSdt . Nous nous reportons de nouveau au sche´ma de
la figure 2.7. Au blocage du transistor et avec une tension VDRIV ER = VDRIV ER− < VTH , le courant
de canal (e´quation 2.5f) peut s’annuler.
Ainsi, contrairement au de´roulement de la phase de mise en conduction, deux cas de figure se
pre´sentent lors de la phase de blocage :
- Cas d’un canal ≪ actif ≫ : si ICANAL > 0, le
dVDS
dt est toujours donne´ par l’expression 2.5e.
- Cas d’un canal ≪ passif ≫ : si ICANAL = 0, la continuite´ du courant de charge peut eˆtre
assure´e par la circulation de ce courant a` travers les capacite´s CGD et CDS . Dans ce cas, le
dVDS
dt est
donne´e par l’e´quation 2.6. Contrairement a` la relation 2.5e, en absence de canal conducteur le dVDSdt
est inde´pendant de RG.
dVDS
dt
=
IL
COSS + CT
(2.6)
En mode canal ≪ passif ≫, le transistor est de´ja` bloque´ au moment du dVDSdt et il n’y a pas de
plateau Miller actif. En effet, la faible valeur de dVDSdt ne permet pas une chute de tension aux bornes
de RG suffisamment grande pour maintenir VGS au-dessus de VTH .
Le passage en mode canal ≪ passif ≫ de´pend de la valeur de IL. Un courant de charge critique est
ainsi de´fini, permettant l’annulation de 2.5f et assurant la continuite´ des expressions du dVDSdt lors de
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la mise en conduction (mode canal ≪ actif ≫, ICANAL > 0) et lors du blocage (mode canal ≪ passif ≫,
ICANAL = 0).
IL(critique) = −
COSS · (VDRIV ER− − VTH)
RG · CGD (2.7)
2.2.3 Bilan
En guise de synthe`se, un re´capitulatif des se´quences des dIDdt et
dVDS
dt pendant les transitoires est
pre´sente´ dans le tableau 2.1 dans le cas d’une cellule hacheur (transistor + diode de roue libre).
Dans la suite de ce chapitre, nous envisageons d’e´valuer notamment les dIdt et
dV
dt des transistors
SiC. Dans ce cadre, les formulations donne´es dans le tableau 2.1 serviront de re´fe´rence pour e´tudier
l’e´volution de ces taux de variation en fonction du courant de charge et de la re´sistance de grille
(tableau 2.10).
Mise en conduction Blocage
dID
dt
gm · VDRIV ER+ − VTH
RG · CISS(MIN)
gm · VDRIV ER− − VTH
RG · CISS(MAX)
dVDS
dt
−gm · (VDRIV ER+ − VTH)− IL
COSS + CJ +RG · gm · CGD
Canal ≪ actif ≫, ICANAL > 0
−gm · (VDRIV ER− − VTH)− IL
COSS + CJ +RG · gm · CGD
Canal ≪ passif ≫, ICANAL = 0
IL
COSS + CT
Table 2.1 – Expressions des dIDdt et
dVDS
dt pendant une phase de commutation [Rossignol, 2015]
IL ր RG ր
Mise en conduction∣∣∣∣dIDdt
∣∣∣∣
(ON)
inchange´ ց∣∣∣∣dVDSdt
∣∣∣∣
(ON)
ց ց
Blocage∣∣∣∣dIDdt
∣∣∣∣
(OFF )
inchange´ ց
∣∣∣∣dVDSdt
∣∣∣∣
(OFF )
Canal ≪ actif ≫
ր
Canal ≪ passif ≫
ր
Canal ≪ actif ≫
ց
Canal ≪ passif ≫
inchange´
Table 2.2 – E´volution des dIDdt et
dVDS
dt en fonction du courant de charge et de la re´sistance de grille
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2.3 Description de la me´thodologie de caracte´risation
2.3.1 Bancs de test
Les caracte´risations dynamiques ont e´te´ effectue´es en re´gime de commutation en configuration
hacheur. Durant ces travaux, nous avons utilise´ trois bancs de test diffe´rents que nous allons pre´senter
dans ce paragraphe.
a. Banc de test #1
La premie`re structure de puissance utilise´e est un hacheur se´rie compose´ d’une cellule de com-
mutation sur une charge inductive. Une pre´sentation simplifie´e de cette structure est pre´sente´e sur la
figure 2.9a et une photo du banc est donne´e par la figure 2.10.
Le circuit de puissance est compose´ d’une source d’alimentation VDC (600V - 1A), d’une charge
inductive de 10mH associe´e a` une inductance de faible valeur, d’une diode Schottky SiC C2D20120D
(1200V -29A) comme diode de roue libre, d’un transistor auxiliaire MOSFET SiC CMF20120D (1200V -
42A), d’un interrupteur de puissance SiC a` tester (DUT) et d’un shunt coaxial de 0, 01Ω pour mesurer
le courant du DUT. Ce dernier est commande´ en tension a` travers deux re´sistances de grille externes,
RG(ON) a` la mise en conduction et RG(OFF ) au blocage.
Le circuit de commande associe´ comprend deux opto-coupleurs grande vitesse FOD3182S (un
pour chaque transistor) inte´grants deux drivers rapides. Les tensions d’alimentation de ces drivers
sont re´glables ce qui permet d’ajuster la tension de commande entre grille et source (VDRIV ER allant
de −15V a` 20V ) selon la technologie du composant.
L’objectif e´tait de re´aliser un circuit ge´ne´rique permettant d’e´tudier a` la fois les re´gimes de com-
mutation et les re´gimes d’avalanche tout en controˆlant la tempe´rature du cristal lors de ces ca-
racte´risations. Ainsi, nous avons choisi d’associer au composant sous test (DUT) un composant en
paralle`le ayant pour roˆle de faire croitre le courant dans la charge avant les commutations du DUT.
La figure 2.9b illustre la chronologie sche´matique des e´tats des deux transistors pendant le test. Le
transistor auxiliaire (de dure´e de conduction variable) assure dans un premier temps la
magne´tisation de l’inductance. Le blocage de ce transistor est suivi d’une phase de roue libre de
5µs. Ensuite, le composant sous test est rendu passant pendant une dure´e de 10µs ce qui permet de
maintenir la tempe´rature de jonction proche de la tempe´rature ambiante, et d’enregistrer les formes
d’ondes courant-tension pendant la mise en conduction et au blocage du DUT.
Driver
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+
-
VGS(AUX)
Vcc
Vee
Driver
FOD31825
RG
VGS
T2
Vcc
Vee Rshunt
0.01Ù
MOSFET
(AUX)
DUT
D L
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VDRIVERVDRIVER
(AUX)
(a) Circuit de test
MOSFET(AUX)
t
t
t
DUT
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5µs 10 µs
(b) Formes d’ondes ty-
piques
Figure 2.9 – Sche´ma de principe du banc de test #1
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PCBde puissance
Circuit de commande
Charges Condensateurs de filtrage
Shunt
DUTDiode Schottky
Transistor auxiliaire
Figure 2.10 – Photo du banc d’essais #1
En revanche, si cette topologie peut eˆtre avantageuse pour les essais en avalanche, elle offre l’in-
conve´nient de placer en paralle`le du composant sous test la capacite´ de sortie du transistor auxiliaire
qui agit comme un circuit d’aide a` la commutation. Cela va par conse´quence ralentir les commutations
du DUT et croitre les pertes dissipe´es notamment a` la mise en conduction (de´charge de la capacite´ de
sortie du transistor auxiliaire dans le DUT). Il fallait donc impe´rativement de´velopper une structure
plus re´aliste, comme le banc de test #2 (banc a` double impulsion) que nous allons pre´senter dans le
paragraphe suivant.
Circuit de puissance
Cette structure est conc¸ue de telle sorte a` re´duire les inductances parasites qui peuvent entraver
les performances des interrupteurs de puissance pendant la commutation, notamment augmenter la
chute de tension lors de la mise en conduction ainsi que la surtension au blocage.
Deux mailles importantes sont a` prendre en conside´ration, la maille de commutation (constitue´e
des capacite´s de de´couplage, du transistor SiC, de la diode de roue libre et du shunt) et la maille de
commande (constitue´e de la capacite´ grille-source, des re´sistances de grille externes et de l’alimentation
du driver) qui sera pre´sente´e dans le paragraphe suivant.
Pour re´duire l’inductance de la maille de commutation et limiter l’effet de l’inductance parasite des
condensateurs polypropyle`nes, deux condensateurs ce´ramiques de de´couplage TCV56 sont place´s au
plus pre`s de la cellule de commutation (diode de roue libre + DUT). Ces condensateurs sont dispose´s
en se´rie avec une capacite´ totale de 5µF .
La longueur ainsi que la surface de la boucle de commutation ont e´te´ minimise´es au niveau du
layout avec une implantation judicieuse des composants. Enfin, un PCB double couche a e´te´ utilise´
afin de maximiser les surfaces de connexion place´es en regard (le VDC+ et le VDC− de l’alimentation)
et de re´duire d’avantage la surface de la boucle de commutation.
Circuit de commande de grille
La carte ≪ driver ≫ permet de commander se´pare´ment le composant sous test et le transistor
auxiliaire, tout en re´glant les temps morts entre les deux signaux de commande.
Le sche´ma de principe du circuit ≪ driver ≫ d’un transistor est propose´ a` la figure 2.12 et sa pho-
tographie est pre´sente´e sur la figure 2.11.
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Il comprend principalement trois e´tages :
- Un e´tage driver permettant de fournir la tension de commande de grille et d’assurer une isolation
entre le circuit de commande et le circuit de puissance. En effet, cet e´tage est base´ sur une
isolation par l’optocoupleur FOD3182S qui, inte´grant un driver rapide, assure une attaque en
tension de la grille.
- Un e´tage ge´ne´rateur d’impulsions (non pre´sente´ ici, voir annexe A) a` base de monostables et de
dure´e re´glables pouvant varier de 5µs a` 3ms. Cet e´tage assure une attaque en signal bipolaire
de la diode e´mettrice de l’opotocoupleur.
- Un e´tage d’alimentation permettant de ge´ne´rer des tensions de driver re´glables, variant de −15V
a` 20V .
Alimentation24V
5V
Sortie V transistor #1DRIVERSortie VDRIVER transistor #2
RG
Traco
Optocoupleur
5,5 mC
1
2
m
C
Figure 2.11 – Photo de la carte ≪ driver ≫
Driver /
optocoupleur
FOD 3182
0
R
5,6 k
5V
Impulsion
de commande
(sortie monostable)
+24V
Ù
0V
+15V
-15V
BAT 42
BAT 42
RG(ON)
RG(OFF) BZ X55
Attaque
grille
G
S
Traco
EBS 2424
Régulateur
LM337 / LM317
+15/-15V
+24V
+0V
0 20V
-15V -5V
Etage Driver
Etage alimentation
Figure 2.12 – Sche´matique de la carte driver
Cette carte est place´e au plus pre`s du transistor a` commander (connexion torsade´e). Notons aussi
que les composantes de la maille de commande (constitue´e des e´lectrodes grille et source, des re´sistances
de grille externes (RG(ON) et RG(OFF )) et de l’alimentation du driver) sont place´s de telle sorte a`
re´duire cette boucle.
Dans les sections qui suivent, nous verrons que cette carte est performante quand il s’agit de com-
mander les transistors MOSFET SiC, par contre, il s’ave´rera qu’elle n’est pas totalement adapte´e
a` la commande des JFET SiC. Par conse´quent, elle pourrait eˆtre ame´liore´e en utilisant un dri-
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ver plus performant, tel que le driver IXDD614 [IXDD614, 2015] qui assure une commande plus
rapide pour les JFET SiC [Burgos et al., 2009] et le´ge`rement plus rapide pour les MOSFET SiC
[DiMarino et al., 2013].
b. Banc de test #2
La deuxie`me structure utilise´e est aussi un hacheur se´rie, nous avons garde´ le meˆme layout que
celui du banc #1 mais cette fois nous avons supprime´ le transistor auxiliaire afin d’avoir une structure
plus re´aliste. Le sche´ma du banc d’essai #2 est pre´sente´ a` la figure 2.13 (banc a` double impulsion). Le
transistor sous test est mis en conduction pendant une dure´e variable afin d’assurer dans un premier
temps la magne´tisation de l’inductance. La phase de blocage du composant sous test (DUT) est suivie
d’une phase de roue libre, 5µs plus tard, le DUT est rendu passant pendant une dure´e de 10µs.
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Vee Rshunt
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(a) Circuit de test
t
t
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ON ON
5µs 10 µs
(b) Formes d’ondes typiques du test
Figure 2.13 – Sche´ma de principe du banc de test a` double impulsion #2
c. Banc de test #3
Le troisie`me convertisseur conc¸u est en configuration Buck et/ou Buck-synchrone destine´ princi-
palement aux essais de mesure des pertes des transistors SiC. Nous l’avons utilise´ dans un premier
temps en mode Buck (hacheur se´rie) pour re´aliser des caracte´risations hautes tempe´ratures. Ensuite
en mode Buck et Buck-synchrone pour re´aliser des mesures de pertes des MOSFET SiC.
Une photographie du banc est pre´sente´e sur la figure 2.14. Il est compose´ d’un convertisseur de
puissance, de sa carte driver, d’une charge inductive constitue´e d’une inductance de 10mH associe´e
a` des inductances de plus faibles valeurs (160µH et 200µH) et de faibles capacite´s parasites et d’une
charge re´sistive compose´e de plusieurs re´sistances monte´es sur un radiateur ventile´.
La carte de puissance a e´te´ re´alise´e sur un PCB de quatre couches. Les couches C1 et C3 corres-
pondent respectivement aux potentiels positif (VDC+) et ne´gatif (VDC−), la couche C2 correspond a`
la sortie de la charge et la couche C4 est celle de la commande des transistors et des diffe´rents plans
de masse.
La surface de la couche C2 a e´te´ minimise´e afin de re´duire les capacite´s parasites entre un potentiel
flottant situe´ sur la couche C4 et les potentiels fixes (VDC+, masse et terre).
La couche C4 assure la liaison entre les transistors (au niveau de la grille) et la carte ≪ driver ≫ via
les re´sistances de grille. En outre, nous trouvons sur cette couche deux plans de masse, le premier est
connecte´ a` la terre reliant la source du transistor buck et la carcasse du shunt.
La carte ≪ driver ≫ a e´te´ re´alise´e au Laboratoire SATIE dans le cadre d’un stage d’inge´nieur
[Lopez-Bancalari, 2014]. La commande du bras est constitue´e d’un module MLI provenant d’un DSP
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qui permet, a` partir d’une consigne de tension, d’obtenir une tension de sortie de´coupe´e. La ge´ne´ration
des ordres de commande des deux transistors se fait par la suite via une fibre optique. Cette carte est
fixe´e sur le PCB de puissance au plus pre`s des transistors.
ChargesinductivesCharges résistives
Fibre optique
Carte Driver
Convertisseur de puissance
DUT monté sur un dissipateur pour mesure de pertes Liaison terre
Figure 2.14 – Photographie du banc #3
Mesures haute tempe´rature
Les caracte´risations haute tempe´rature ont e´te´ re´alise´es a` l’aide de ce banc. Pour cela, le DUT est
place´ entre deux plaques chauffantes (figure 2.15) compose´es de six re´sistances (150Ω, 25W ) mises en
paralle`le et alimente´es a` partir du re´seau a` l’aide d’un gradateur. La mesure de la tempe´rature est
effectue´e a` l’aide d’un thermocouple place´ sur la semelle du composant sous test.
DUT
Thermocouple
Résistances
Plaques chauffantes
Figure 2.15 – Dispositif de chauffage des transistors sous test
2.3.2 Protocole de mesure
a. Instrumentation
Six grandeurs e´lectriques sont mesure´es pendant l’essai en commutation : la tension aux bornes
du transistor, VDS, la tension de grille, VGS , la tension de commande issue du driver, VDRIV ER, le
courant de drain, ID et le courant dans la charge IL.
La tension VDS est mesure´e a` l’aide d’une sonde TEKTRONIX PMK869 (100×, 400MHz), les ten-
sions VGS et VDRIV ER sont mesure´es avec deux sondes TEKTRONIX TPP0200 (10×, 200MHz), le
courant ID est mesure´ par un shunt coaxial de 0, 01Ω (400MHz) et enfin le courant dans la charge
est mesure´ par une sonde TEKTRONIX TCP202 (50MHz).
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Les sondes de mesure, notamment la sonde TEKTRONIX PMK869 (mesure de VDS) et le shunt
coaxial (mesure de ID), n’ont pas les meˆmes temps de propagation. Cela entraine un de´calage temporel
entre les grandeurs commute´es et fausse donc la mesure de puissance instantane´e. Pour compenser
ce de´calage, un ajustement manuel de l’alignement est effectue´ sur des points caracte´ristiques de
la commutation comme le montre, a` titre d’exemple, la figure 2.16a pendant la phase de mise en
conduction. L’influence de cet e´cart temporel sur les e´nergies dissipe´es est donne´e par la figure 2.16b
(pendant la phase de mise en conduction).
Nous obtenons ainsi une compensation de 3, 2ns entre la mesure du shunt 0, 01Ω et celle de la
sonde TEKTRONIX PMK869 (100×, 400MHz).
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Figure 2.16 – Compensation des e´carts temporels entre les sondes de tension VDS et de courant ID
sur une commutation (transistor MOSFET associe´ a` une diode Schottky SiC), et effet sur les e´nergies
dissipe´es
b. Mesure de
dv
dt
,
di
dt
et de l’e´nergie dissipe´e par commutation
Conside´rons la figure 2.17 pour de´terminer la strate´gie de mesure des diffe´rentes grandeurs dyna-
miques.
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Figure 2.17 – Protocole de mesure
Le dvdt et le
di
dt sont mesure´s entre 10% et 90% des grandeurs commute´es respectives de la tension
VDS et du courant ID.
TON et TOFF pre´sentent respectivement la dure´e de mise en conduction et celle du blocage. Elles
sont estime´es entre les instants ou` les grandeurs commute´es sont a` 10% de leurs valeurs maximales.
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L’e´nergie dissipe´e a` chaque commutation peut eˆtre fragmente´e en e´nergie dissipe´e pendant la phase
d’amorc¸age (EDiss(ON)) et celle dissipe´e pendant la phase de blocage (EDiss(OFF )). Chacune de ces
e´nergies est calcule´e en inte´grant la puissance instantane´e dissipe´e (e´quation 2.8). Notons que ces
e´nergies ne sont pas repre´sentatives de l’e´nergie dissipe´e a` chaque commutation et que seule l’e´nergie
totale (EDiss) a un sens physique.
EDISS(ON/OFF ) =
ˆ
TON/TOFF
VDS (t) · ID (t) · dt (2.8)
2.4 Effet de la re´sistance de grille
A l’instar des capacite´s de jonctions, la re´sistance de grille interne a un impact important sur les
performances dynamiques des transistors. En effet, cette re´sistance affecte la constante de temps de
charge de grille (RG ×CISS) et par conse´quent de´termine la limite de la vitesse de commutation.
Fabricant Re´fe´rence RG(INT ) interne
Cree CMF20120D 5Ω
CMF10120D 13, 6Ω
Rohm SCH2090KE 6, 3Ω
SCH2080KE 6, 3Ω
Semisouth SJEP120R063 4Ω
Table 2.3 – Valeurs des re´sistances de grille internes des transistors SiC teste´s [CMF20120D, 2012],
[CMF10120D, 2012], [SCH2080KE, 2014], [SJEP120R063, 2011]
Afin d’e´tudier l’effet de la re´sistance de grille sur les commutations, nous avons ajoute´ une re´sistance
externe, a` l’entre´e de la grille, dont nous avons change´ la valeur au cours des tests. Notons que les
transistors caracte´rise´s n’ont pas la meˆme valeur de re´sistance de grille interne (tableau 2.3) et que
pour pouvoir effectuer une comparaison de performances entre ces composants, il faudra tenir compte
a` chaque fois de la valeur totale de RG (RG(INT ) +RG(EXT )).
2.4.1 MOSFET CMF20120D et JFET SJEP120R063 (banc de test #1)
Cette premie`re phase de caracte´risation a e´te´ effectue´e en tout de´but des travaux de the`se. Bien que
le premier banc utilise´ n’e´tait pas ide´al, nous avons toutefois choisi de montrer les re´sultats obtenus
car se sont les seuls effectue´s comparant les performances dynamiques des MOSFET SiC avec celles
des JFET SiC.
Les transistors MOSFET CMF20120D et JFET SJEP120R063 sont caracte´rise´s a` l’aide du banc
de test #1. Pour ces mesures, les composants sous test sont commande´s en tension a` travers deux
re´sistances de grille, RG(ON) et RG(OFF ) pilotant respectivement les phases de mise en conduction et
de blocage.
A la mise en conduction, trois valeurs de re´sistance de grille externe ont e´te´ e´value´es : RG(ON) = 12,
15 et 22Ω, avec RG(OFF ) = 12Ω, sous une tension VDS = 600V et avec un courant de charge IL = 10A.
Les figures 2.18a et 2.19a pre´sentent respectivement les formes d’ondes du courant de drain, ID, et
de la tension drain-source, VDS , a` la mise en conduction du MOSFET CMF20120D et du JFET
SJEP120R063, pour deux valeurs de RG(ON).
Nous pouvons voir qu’a` faible re´sistance de grille, la mise en conduction de chacun de ces compo-
sants est plus rapide car dans ce cas la constante de temps de charge de grille (τ1 = RG · CISS(MIN))
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Figure 2.18 – Formes d’ondes du courant ID et de la tension VDS du MOSFET CMF20120D (a) a`
l’amorc¸age et (b) au blocage, pour deux valeurs de RG, avec VDS = 600V et IL = 10A
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Figure 2.19 – Formes d’ondes du courant ID et de la tension VDS du JFET SJEP120R063 (a) a`
l’amorc¸age et (b) au blocage, pour deux valeurs de RG, avec VDS = 600V et IL = 10A
est plus faible, ce qui implique un didt plus fort. Concernant le
dv
dt , il augmente quand la valeur de la
re´sistance de grille diminue. Ces re´sultats, notamment ceux du MOSFET, sont en accord avec les for-
mulations des didt et
dv
dt re´capitule´es sur le tableau 2.1 (paragraphe 2.2.3). Nous remarquons, en outre,
que le courant est plus perturbe´ a` faible re´sistance de grille et les surintensite´s (pic de courant) au
blocage de la diode de roue libre sont plus importantes.
Au blocage aussi trois valeurs de re´sistance de grille ont e´te´ e´value´es : RG(OFF ) = 4, 7, 12 et 22Ω,
avec RG(ON) = 12Ω, sous une tension VDS = 600V et avec un courant de charge IL = 10A. Les
formes d’ondes du courant ID et de la tension VDS au blocage du MOSFET CMF20120D et du JFET
SJEP120R063 sont respectivement pre´sente´es sur les figures 2.18b et 2.19b.
De la meˆme fac¸on qu’a` la mise en conduction, la re´sistance de grille agit sur les vitesses de com-
mutation qui sont plus rapides a` faible RG(OFF ) et sur les formes d’ondes du courant qui sont plus
perturbe´es quand cette re´sistance diminue. Dans le cas du MOSFET, nous pouvons conclure qu’il
s’agit du cas de figure d’un canal ≪ actif ≫, ou` le dvdt de´pend, entre autre, de la re´sistance de grille et
diminue avec l’augmentation de celle-ci.
D’autre part, les fortes vitesses de commutation (didt et
dv
dt ) a` faible re´sistance de grille engendrent
des pertes par commutation plus faibles. Effectivement, a` titre d’exemple, sur la figure 2.20a illustrant
les e´nergies dissipe´es par commutation des deux types de transistors en fonction de RG(ON), nous
pouvons observer que les e´nergies dissipe´es a` l’amorc¸age augmentent avec RG(ON) et avec elles les
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pertes totales (EON + EOFF ).
Le meˆme re´sultat est retrouve´ sur la figure 2.20b montrant les e´nergies dissipe´es par commutation
en fonction de RG(OFF ). Ne´anmoins, l’effet de la RG(ON) reste plus important que celui de la RG(OFF ).
Cela montre, sur cette plage de variation de la re´sistance de grille et pour ce courant de charge, un
effet plus significatif de RG a` l’amorc¸age qu’au blocage sur les pertes totales.
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Figure 2.20 – Distribution de l’e´nergie dissipe´e pendant une commutation pour diffe´rentes valeurs de
RG, VDS = 600V et IL = 10A
Les deux transistors posse`dent environ les meˆmes re´sistances de grille internes et peuvent donc
eˆtre compare´s sous les meˆmes conditions de test comme indique´ sur le tableau 2.4. La comparaison
des formes d’ondes est pre´sente´e dans la figure 2.21.
Fabricant Re´fe´rence RG(INT ) interne RG(EXT ) externe RG totale
Cree CMF20120D 5Ω 12Ω 17Ω
Semisouth SJEP120R063 4Ω 12Ω 16Ω
Table 2.4 – Conditions de test
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Figure 2.21 – Comparaison des formes d’ondes (ID - VDS) du JFET SJEP120R063 et du MOSFET
CMF20120D (a) a` l’amorc¸age et (b) au blocage, pour RG = 12Ω, VDS = 600V et IL = 10A
Pour une re´sistance de grille totale donne´e, les commutations du JFET sont conside´rablement plus
lentes que celles du MOSFET, notamment a` la mise en conduction. Par conse´quent les pertes par
commutation des MOSFET sont significativement plus faibles que celles des JFET (figure 2.20).
Le JFET posse`de une faible capacite´ d’entre´e par rapport au MOSFET CMF20120D, par conse´quent
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nous nous attendions a` un didt plus rapide pour les JFET, or ce n’est pas le cas ici : a` la mise en conduc-
tion, le didt du MOSFET est e´gale a` 1A/ns alors que celui du JFET est de 0, 47A/ns.
Concernant les dvdt de ces composants, ils sont proches au blocage avec notamment un
dv
dt pour le
MOSFET le´ge`rement plus fort que celui du JFET. En revanche, a` la mise en conduction ce dernier
pre´sente un dvdt tre`s faible.
Ces observations nous ame`nent a` supposer que des ame´liorations auraient duˆ eˆtre apporte´es au
driver pour l’adapter a` la commande de ce transistor. En effet, e´tant faible et e´gale a` 3V , la tension
VDRIV ER aurait duˆ eˆtre plus e´leve´e afin d’augmenter le courant de grille pour augmenter le
dv
dt du
JFET (dvdt ≈ IGCGD ). Le courant de grille aurait pu eˆtre e´galement augmente´ par le choix d’une re´sistance
de grille encore plus faible (IG =
VDRIV ER−VGS
RG
).
2.4.2 MOSFET CMF10120D et MOSFET SCH2090KE (banc de test #2)
Les transistors MOSFET CMF10120D de chez Cree et MOSFET SCH2090KE de chez Rohm sont
caracte´rise´s a` l’aide du banc de test #2. Ces tests sont re´alise´s pour une tension de bus continu
de 600V , pour un courant de charge de 15A et pour trois valeurs de re´sistance de grille externe,
RG(ON)/RG(OFF ) = 5Ω, 10Ω et 15Ω.
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Figure 2.22 – Formes d’ondes du courant ID et de la tension VDS du MOSFET CMF10120D (a) a`
l’amorc¸age et (b) au blocage, pour deux valeurs de RG, avec VDS = 600V et IL = 15A
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Figure 2.23 – Formes d’ondes du courant ID et de la tension VDS du MOSFET SCH2090KE (a) a`
l’amorc¸age et (b) au blocage, pour deux valeurs de RG avec VDS = 600V et IL = 15A
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Les figures 2.22 et 2.23 pre´sentent respectivement les formes d’ondes (ID - VDS) de deux types de
MOSFETs a` la mise en conduction et au blocage. La` aussi, nous constatons que la re´sistance de grille
agit sur les vitesses des commutations et qu’a` faible valeur de RG les phases de mise en conduction et
de blocage sont plus rapides.
Les deux types de transistors n’ont pas les meˆmes valeurs de re´sistances de grille interne, donc
pour pouvoir les comparer il fallait les tester avec diffe´rentes re´sistances de grille externes tel qu’il est
mentionne´ sur le tableau 2.5.
Fabricant Re´fe´rence RG(INT ) interne RG(EXT ) externe RG totale
Cree CMF10120D 13, 6Ω 5Ω 18, 6Ω
Rohm SCH2090KE 6, 3Ω 10Ω 16, 3Ω
Table 2.5 – Conditions de test
Comme le montre la figure 2.24, le MOSFET CMF10120D pre´sente un didt plus e´leve´ (0, 78A/ns
a` la mise en conduction) que celui du MOSFET SCH2090KE (0, 46A/ns a` la mise en conduction).
Cela peut eˆtre justifie´ par le fait que le CMF10120D posse`de une capacite´ d’entre´e deux fois plus
faible [CMF10120D, 2012] que celle du MOSFET SCH2090KE (de´ja` caracte´rise´e dans le chapitre II.1,
section 1.5) a` VDS = 600V .
En outre, graˆce a` sa faible capacite´ Miller, le MOSFET de chez Cree pre´sente un dvdt plus e´leve´
(19, 12V/ns a` la mise en conduction) que celui du MOSFET de chez Rohm (12V/ns a` la mise en
conduction). Ce dernier pre´sente, en plus, une forte capacite´ de sortie responsable des perturbations
observe´es sur le courant lors de la phase de blocage (figure 2.24b).
Un comparatif des e´nergies dissipe´es par les deux types de MOSFET lors des commutations, est
donne´ par la figure 2.25, pour trois valeurs de re´sistance de grille externe, 5, 10 et 15Ω.
Pour une re´sistance de grille totale donne´e (tableau 2.5), de l’ordre de 16 a` 18Ω, les pertes des
MOSFET CMF10120D (EDiss ≈ 441µJ pour RG(EXT ) = 5Ω) sont plus faibles que celles du MOSFET
SCH2090KE (EDiss ≈ 647, 6µJ pour RG(EXT ) = 10Ω).
Notons aussi que ces pertes augmentent avec la re´sistance de grille comme le montre la figure 2.25.
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Figure 2.24 – Comparaison des formes d’ondes (ID - VDS) du MOSFET CMF10120D (RG(totale) =
18, 6Ω) et du MOSFET SCH2090KE (RG(totale) = 16, 3Ω) (a) a` l’amorc¸age et (b) au blocage, avec
VDS = 600V , IL = 15A
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Figure 2.25 – Distribution de l’e´nergie dissipe´e pendant une commutation pour diffe´rentes valeurs de
RG et pour ID = 15A
2.5 Effet du courant de charge
L’effet du niveau de courant de charge commute´ est e´value´ sur les caracte´ristiques dynamiques des
transistors MOSFET de chez Cree et de chez Rohm et des transistors JFET ≪ normally-off ≫ de chez
Semisouth. Nous rappelons que ces tests sont re´alise´s a` l’aide de deux bancs diffe´rents : le banc #1 a
e´te´ utilise´ pour le MOSFET CMF20120D et le JFET SJEP120R063, et le banc #2 pour les MOSFET
CMF10120D et SCH2090KE.
2.5.1 MOSFET CMF20120D et JFET SJEP120R063 (banc de test #1)
Les tests de commutation des transistors MOSFET CMF20120D et JFET SJEP120R063 sont
effectue´s sous une tension VDS = 600V , et pour trois niveaux de courant commute´ IL = 5A, 10A et
15A.
Pendant la phase de mise en conduction du MOSFET, figure 2.26a, les re´sultats montrent que
son didt est inde´pendant du courant de charge alors que son
dv
dt diminue quand IL augmente. Ces
constatations se confirment avec les formulations du tableau 2.1 pre´sente´ dans le paragraphe 2.2.3. Il
en re´sulte une mise en conduction plus rapide a` faible courant de charge (TON = 92µs pour IL = 15A
et TON = 50µs pour IL = 5A).
Pendant la mise en conduction du transistor JFET, figure 2.27a, nous constatons que les dvdt et
di
dt
sont tout les deux relativement inde´pendants du courant de charge.
Concernant la phase de blocage, le dvdt du MOSFET (figure 2.26b) diminue a` faible courant de
charge contrairement a` ce qui se passe a` la mise en conduction. Cela est duˆ au fait qu’un courant de
drain e´leve´ donne lieu a` un fort courant de charge a` travers la capacite´ de sortie, COSS, ce qui acce´le`re
le blocage du composant. Les formes d’ondes observe´es sur le MOSFET sur la gamme de courant de
charge et sur la gamme de re´sistance de grille (paragraphe 2.4.1) montrent un comportement d’un
canal ≪ actif ≫, autrement dit, une de´pendance du dvdt a` RG et a` IL.
En revanche, l’augmentation du courant de charge ne semble pas avoir un effet important sur les
commutations du JFET SiC lors de son blocage, mis a` part l’accentuation de la surtension et des
oscillations du courant ID comme indique´ sur la figure 2.27b. Le
dv
dt du JFET est inde´pendant du
courant IL et ne de´pend que du courant de grille. Ainsi, la commutation est majoritairement controˆle´e
par le canal.
Enfin, nous pre´sentons l’e´volution des pertes par commutation des deux types de transistors,
donne´e par la figure 2.28, ou` nous constatons l’augmentation de ces pertes avec le courant de charge.
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Figure 2.26 – Formes d’ondes du courant ID et de la tension VDS du MOSFET CMF20120D (a)
a` l’amorc¸age et (b) au blocage, pour deux valeurs de IL, avec VDS = 600V , RG(ON) = 12Ω et
RG(OFF ) = 12Ω
0 100 200 300 400 500 600 700 800 900 1000−10
0
10
20
30
C
o
u
ra
n
t
d
e
d
ra
in
(A
)
Temps (ns)
−250
0
250
500
750
T
en
si
o
n
d
ra
in
-s
o
u
rc
e
(V
)
IL = 5A IL = 15A
VDS
ID
JFET Semisouth SJEP120R063
(a) Mise en conduction
0 100 200 300 400 500 600 700 800 900 1000−10
0
10
20
30
C
o
u
ra
n
t
d
e
d
ra
in
(A
)
Temps (ns)
−250
0
250
500
750
T
en
si
o
n
d
ra
in
-s
o
u
rc
e
(V
)VDS
ID
JFET Semisouth SJEP120R063
IL = 5A
IL = 15A
(b) Blocage
Figure 2.27 – Formes d’ondes du courant ID et de la tension VDS du JFET SJEP120R063 (a)
a` l’amorc¸age et (b) au blocage, pour deux valeurs de IL, avec VDS = 600V , RG(ON) = 12Ω et
RG(OFF ) = 22Ω
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Figure 2.28 – Distribution de l’e´nergie dissipe´e pendant une commutation pour diffe´rentes valeurs
du courant de charge IL
2.5.2 MOSFET CMF10120D et MOSFET SCH2090KE (banc de test #2)
Les essais de commutation des transistors MOSFET CMF10120D et SCH2090KE sont effectue´s
sous une tension VDS = 600V , pour deux valeurs de courant de charge IL = 10A et 15A et avec une
re´sistance de grille RG = 5Ω. Les formes d’ondes (ID - VDS) du MOSFET de chez Cree et de chez
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Rohm, a` la mise en conduction et au blocage, sont respectivement pre´sente´es sur les figures 2.29 et
2.30.
Lors de la mise en conduction, le courant de charge ne semble pas agir sur le
dv
dt
, alors que d’apre`s
les formulations du tableau 2.1, ce dernier devrait diminuer quand IL augmente.
Pendant la phase de blocage, le
dv
dt
augmente avec le courant de charge comme explique´ dans le
paragraphe 2.5.1.
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Figure 2.29 – Formes d’ondes du courant ID et de la tension VDS du MOSFET CMF10120D (a) a`
l’amorc¸age et (b) au blocage, pour deux valeurs de IL, avec VDS = 600V , RG = 5Ω
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Figure 2.30 – Formes d’ondes du courant ID et de la tension VDS du MOSFET SCH2090KE (a) a`
l’amorc¸age et (b) au blocage, pour deux valeurs de IL, avec VDS = 600V , RG = 5Ω
2.6 Effet de la tempe´rature
L’effet de la tempe´rature ambiante est e´value´ uniquement sur les caracte´ristiques dynamiques des
transistors MOSFET CMF20120D de chez Cree et SCH2080KE de chez Rohm. Ces mesures sont
re´alise´es a` l’aide du banc de test #3, sous une tension de bus continu de 600V , a` un courant commute´
IL = 15A, avec une re´sistance de grille RG = 10Ω et a` diffe´rentes tempe´ratures ambiantes variant de
25˚C a` 175˚C.
Les formes d’ondes (ID - VDS) respectives du MOSFET CMF20120D et du MOSFET SCH2080KE,
pendant les phases de commutation, sont pre´sente´es sur les figures 2.31 et 2.32. Les deux composants
pre´sentent des formes d’ondes relativement similaires. Nous pouvons voir que le
di
dt
et le
dv
dt
de ces tran-
sistors augmentent avec la tempe´rature pendant la phase de mise en conduction, alors qu’ils de´croient
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lors de la phase de blocage. Cet effet pourrait eˆtre relie´ a` la diminution de la tension de seuil, VTH ,
avec la tempe´rature.
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Figure 2.31 – Formes d’ondes du courant ID et de la tension VDS du MOSFET CMF20120D (a) a`
l’amorc¸age et (b) au blocage, pour deux tempe´ratures, avec VDS = 600V , IL = 15A et RG = 10Ω
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Figure 2.32 – Formes d’ondes du courant ID et de la tension VDS du MOSFET SCH2080KE (a) a`
l’amorc¸age et (b) au blocage, pour deux tempe´ratures, avec VDS = 600V , IL = 15A et RG = 10Ω
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Figure 2.33 – Distribution de l’e´nergie dissipe´e pendant une commutation pour diffe´rentes
tempe´ratures ambiantes
Enfin, la figure 2.33 pre´sente l’e´volution des pertes par commutation des deux MOSFET SiC et
montre des pertes totales relativement peu de´pendantes de la tempe´rature.
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Ces re´sultats montrent un excellent comportement du MOSFET SiC a` haute tempe´rature. D’apre`s
[Funaki et al., 2007], ce comportement ressemble a` celui des JFET SiC dont les caracte´ristiques dy-
namiques varient e´galement tre`s peu avec la tempe´rature.
2.7 Conclusion
Ce chapitre a e´te´ consacre´ a` l’e´tude des performances dynamiques des transistors MOSFET SiC
et JFET SiC ≪ normally-off ≫. Pour cela, une campagne de caracte´risations dynamiques a e´te´ re´alise´e
en prenant en compte l’influence de la re´sistance de grille, du courant de charge et de la tempe´rature
ambiante sur les transitoires de commutation ainsi que sur les pertes par commutations. Les essais en
commutation ont e´te´ effectue´s en configuration hacheur avec la me´thode de ≪ double impulsion ≫ et
en utilisant trois bancs de tests qui ont e´te´ de´veloppe´s durant ces travaux de the`se.
Nous avons e´tudie´ dans un premier temps les me´canismes de commutation dans une cellule hacheur
sur charge inductive. Nous avons pre´sente´ une analyse des se´quences de mise en conduction et de
blocage ainsi qu’une mise en e´quation des dvdt et
di
dt . Cette e´tude a servi comme support pour e´tudier
l’influence de la re´sistance de grille et du courant de charge sur les formes d’ondes du courant ID et
de la tension VDS pendant les phases de commutation.
Les premiers re´sultats pre´sente´s dans ce chapitre ont concerne´ l’effet de la re´sistance de grille sur
les transitoires des transistors SiC. Nous avons vu que cette re´sistance agissait principalement sur les
vitesses de commutations. En effet, une augmentation de RG a fait diminuer le
dv
dt et le
di
dt a` la mise
en conduction ainsi qu’au blocage.
Le deuxie`me parame`tre e´value´ est le courant de charge. Pour le cas du JFET SiC, le courant de
charge n’a pas eu un effet important sur les vitesses de commutation du transistor, notamment sur le
dv
dt . Dans ce cas de figure, la commutation e´tait majoritairement controˆle´e par le courant de grille.
En revanche, pour le cas du MOSFET SiC, l’augmentation du courant de charge a fait diminuer
son dvdt lors de la mise en conduction et l’a augmente´ au blocage (commutation au blocage controˆle´e
par la COSS). Les tests de commutation re´alise´s sur le MOSFET ont montre´ la de´pendance du
dv
dt au
courant de charge et a` la re´sistance de grille, ce qui correspond a` un comportement a` canal ≪ actif ≫.
Concernant le troisie`me parame`tre e´value´, la tempe´rature ambiante, les re´sultats obtenus montrent
des performances transitoires extreˆmement prometteuses pour les MOSFET SiC, avec un compor-
tement en tempe´rature tre`s stable, aucune e´volution notable des pertes par commutation avec la
tempe´rature. En se limitant aux performances e´lectriques, la capacite´ des MOSFET SiC a` fonction-
ner a` haute tempe´rature prouve qu’ils sont potentiellement des bons candidats pour les applications
ae´ronautiques hautes tempe´ratures.
A titre de synthe`se, un re´capitulatif des principales performances dynamiques des transistors
e´tudie´s est donne´ par le tableau 2.6.
Le JFET ≪ normally-off ≫ posse`de les performances dynamiques les moins bonnes avec de faibles
dv
dt
et
di
dt
et des pertes tre`s e´leve´es compare´es aux MOSFET SiC. Certes, les vitesses de commutation du
JFET sont tre`s ralenties du fait que la carte ≪ driver ≫ utilise´e n’e´tait pas adapte´e pour la commande
des JFET SiC et qu’il fallait utiliser un driver encore plus rapide, ne´anmoins, les pertes du JFET
SiC restent toujours plus e´leve´es compare´es avec celles des MOSFET SiC meˆme avec un driver plus
performant selon [Haehre et al., 2012], [Siemieniec, 2011] et [Scheridan, 2010].
En ce qui concerne les MOSFET SiC e´tudie´s, ceux de chez Cree, CMF20120D et CMF10120D,
pre´sentent les meilleurs performances dynamiques en terme de vitesses de commutation et en terme
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de pertes, et apre`s eux les MOSFET de chez Rohm SCH2080KE (ou SCH2090KE).
Composant TON (ns)
di
dt/ON
(A/ns)
dv
dt /ON
(V/ns) TOFF
di
dt/OFF
dv
dt /OFF
EDiss(µJ)
Conditions de test
Banc #1, VDS = 600V , IL = 10A, RG(totale−CMF20120D) = 17Ω, RG(totale−SJEP120R063) = 16Ω
CMF20120D 51 1 8, 6 56, 8 0, 15 19, 08 300
SJEP120R063 360 0, 47 1, 6 77, 8 0, 1 9 1211
Conditions de test
Banc #2, VDS = 600V , IL = 10A, RG(totale−CMF10120D) = 18, 6Ω, RG(totale−SCH2090KE) = 16, 3Ω
CMF10120D 54 0, 78 19, 12 27, 2 0, 51 26, 79 441, 16
SCH2090KE 83 0, 46 12 38, 6 0, 35 18, 4 647, 57
Table 2.6 – Re´capitulatif des principales performances dynamiques des transistors MOSFET et JFET
en SiC 1, 2kV
IL ր
Mise en conduction∣∣∣∣dIDdt
∣∣∣∣
(ON)
inchange´∣∣∣∣dVDSdt
∣∣∣∣
(ON)
ց
Blocage∣∣∣∣dIDdt
∣∣∣∣
(OFF )
inchange´∣∣∣∣dVDSdt
∣∣∣∣
(OFF )
ր
Table 2.7 – E´volution des dIDdt et
dVDS
dt en fonction du courant de charge et de la re´sistance de grille
RG ր
Mise en conduction∣∣∣∣dIDdt
∣∣∣∣
(ON)
ց∣∣∣∣dVDSdt
∣∣∣∣
(ON)
ց
Blocage∣∣∣∣dIDdt
∣∣∣∣
(OFF )
ց∣∣∣∣dVDSdt
∣∣∣∣
(OFF )
ց
Table 2.8 – E´volution des dIDdt et
dVDS
dt en fonction du courant de charge et de la re´sistance de grille
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Tamb ր
Mise en conduction∣∣∣∣dIDdt
∣∣∣∣
(ON)
ր de 30, 4%∣∣∣∣dVDSdt
∣∣∣∣
(ON)
ր de 25, 7%
Blocage∣∣∣∣dIDdt
∣∣∣∣
(OFF )
ց de 6, 4%∣∣∣∣dVDSdt
∣∣∣∣
(OFF )
ց de 10%
Table 2.9 – E´volution des dIDdt et
dVDS
dt en fonction du courant de charge et de la re´sistance de grille
RG = 5Ω RG ր
Mise en conduction∣∣∣∣dIDdt
∣∣∣∣
(ON)
875A/µs ց de 46%∣∣∣∣dVDSdt
∣∣∣∣
(ON)
18, 65kV/µs ց de 16, 5%
Blocage∣∣∣∣dIDdt
∣∣∣∣
(OFF )
489A/µs ց de 11, 2%∣∣∣∣dVDSdt
∣∣∣∣
(OFF )
24, 6kV/µs ց de 12, 7%
Table 2.10 – E´volution des dIDdt et
dVDS
dt en fonction du courant de charge et de la re´sistance de grille
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Chapitre 3
Estimation expe´rimentale des pertes
dans les transistors MOSFET SiC
3.1 Introduction
Ce chapitre traite de l’estimation des pertes dans les transistors MOSFET SiC commutant a` haute
fre´quence de de´coupage. Pour re´aliser ces mesures de´licates, nous avons opte´ pour deux me´thodes
diffe´rentes, une me´thode directe dite ≪ calorime´trique ≫ et autre indirecte dite ≪ e´lectrique ≫.
La technique calorime´trique est qualifie´e de pre´cise de`s lors que peuvent eˆtre ne´glige´es les e´changes
thermiques entre le dissipateur et l’environnement. Cependant, cette technique engendre une e´le´vation
de tempe´rature au sein du DUT lors de la mesure ce qui complique l’e´tude de l’influence de la
tempe´rature du composant sur les pertes.
D’autre part, la technique qualifie´e d’e´lectrique utilisant la me´thode de ≪ double implusion ≫ per-
met de calculer les pertes du composant en le faisant commute´ une seule fois a` un point de fonction-
nement donne´, ce qui limite son e´chauffement.
Ne´anmoins, cette me´thode indirecte est a priori moins pre´cise que la me´thode directe du fait qu’elle
ne´cessite une instrumentation de´die´e (bande passante suffisante de l’oscilloscope et des sondes) et un
protocole de mesure bien pre´cis prenant en compte l’e´cart temporel entre les sondes qui peut entrainer
des erreurs lors de la mesure de la puissance instantane´e, ce qui fausse la mesure des e´nergies dissipe´es
et des pertes totales.
Nous allons pre´senter, dans ce chapitre les re´sultats des mesures de pertes, re´alise´es sur les MOS-
FET SiC CMF20120D de chez Cree et les SCH2080KE de chez Rohm, en configuration buck et
buck-synchrone.
Nous pre´senterons e´galement, pour chaque composant, un comparatif des pertes totales estime´es
par les deux me´thodes et nous montrerons que la me´thode e´lectrique offre finalement des re´sultats
satisfaisants et suffisamment pre´cis, meˆme si elle reste plus de´licate a` mettre en œuvre que la me´thode
calorime´trique.
Enfin, nous comparerons les pertes totales dissipe´es des MOSFET SiC avec celles d’un composant
en silicium. Pour cela, nous avons choisi de re´aliser ces mesures de pertes sur un MOSFET a` super
jonction Si de chez Infineon, re´fe´rence´ SPW55N80C3.
3.2 Description de la me´thodologie de mesure
3.2.1 Bancs de test
Les structures de puissance choisies pour effectuer la mesure des pertes sont celles d’un hacheur
se´rie (buck) et d’un buck-synchrone. Le circuit de test utilise´ est le banc #3, pre´sente´ dans le chapitre
II.2, paragraphe 2.3.1.
Le principe de fonctionnement d’une configuration hacheur se´rie a de´ja` e´te´ pre´sente´ dans le cha-
pitre pre´ce´dent. Dans ce paragraphe, nous pre´sentons uniquement le principe des essais en mode
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buck-synchrone. Ce dernier est une version modifie´e du convertisseur buck classique ou` nous avons
remplace´ la diode de roue libre par un transistor MOSFET identique au DUT (figure 3.1).
Les transistors note´s Synchro (MOSFET haut) et Buck (MOSFET bas, DUT) fonctionnent de
fac¸on comple´mentaire avec un rapport cyclique de 15% pour le MOSFET bas et de 85% pour le tran-
sistor haut afin de limiter la puissance dissipe´e dans la charge. Un temps mort est introduit au de´but
de chaque pe´riode de conduction des transistors, pendant lequel la diode interne des interrupteurs est
conductrice assurant ainsi la continuite´ du courant de charge.
VDC
+
-
Circuit
driver
RG
VGS
Vcc
Vee Rshunt
0.01Ù
Buck(DUT)
L
VDRIVER
SynchroCircuit
driver
Rg1
Vcc1
Vee1 VDRIVER1 VGS1
Figure 3.1 – Sche´ma de principe du banc de test #3 en configuration buck-synchrone
3.2.2 Me´thode e´lectrique
Les pertes dans le MOSFET est la somme des pertes dissipe´es par conduction et celle dissipe´es
par commutation (e´quation 3.1). Connaissant la re´sistance a` l’e´tat passant, les pertes par conduction
peuvent eˆtre calcule´es a` partir de l’e´quation 3.2, de`s lors que la tempe´rature de jonction est e´galement
connue. Lors d’un fonctionnement a` des fre´quences de de´coupages e´leve´es, les pertes par conduction
sont ne´gligeables devant celles dissipe´es par commutation.
Ainsi, les pertes totales sont e´gales a` celles dissipe´es par commutation donne´es par l’e´quation 3.3.
Nous suivons le meˆme proce´de´ de´crit dans le chapitre II.2, paragraphe 2.3.2, pour le calcul de l’e´nergie
dissipe´e par commutation.
Ptotale = Pconduction + Pcommutation ≈ Pcommutation (3.1)
Pconduction = αRDS(ON) · I2L (3.2)
Pcommutation = EDISS × F (3.3)
avec : α le rapport cyclique et F la fre´quence de de´coupage.
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3.2.3 Me´thode calorime´trique
Les pertes au sein des composants de puissance sont dissipe´es sous forme de chaleur. Dans l’hy-
pothe`se ou` cette chaleur est comple`tement absorbe´e par un dissipateur monte´ sur ces composants, les
pertes peuvent eˆtre directement de´termine´es par la mesure de l’e´le´vation de tempe´rature au sein de
ce dissipateur.
Ainsi, la me´thode calorime´trique consiste a` monter le DUT sur un dissipateur calibre´ et isole´ de
l’exte´rieur et a` de´terminer ses pertes totales a` partir de la variation de la tempe´rature au sein du
dissipateur.
Calibration
Des tests de calibration ont e´te´ effectue´s afin de de´terminer la capacite´ thermique, Cth, du dis-
sipateur. Dans notre cas, le dissipateur choisi est un cube d’aluminium d’un volume de 64cm3. Le
circuit pre´sente´ a` la figure 3.2a a e´te´ de´veloppe´ pour re´aliser ces mesures de calibration, il est compose´
d’une source de courant, d’une diode Zener de 15V qui maintient la tension de drain quasi-constante
(VDS ≈ VZ + VGS) et donc impose une dissipation de puissance, elle aussi quasiment constante, une
re´sistance de 5, 6kΩ pour maintenir la tension de grille a` 5V et un transistor IGBT SGW15N120 d’In-
fineon monte´ sur le cube d’aluminium et ayant le meˆme boˆıtier que celui des transistors MOSFET SiC
e´tudie´s (TO247). L’e´le´vation de la tempe´rature (△θ) est mesure´e a` l’aide d’un thermocouple inse´re´
au centre du dissipateur, le plus proche possible du transistor comme le montre la figure 3.2b.
Nous pre´cisons qu’avant sa calibration, le bloc d’aluminium a e´te´ isole´ avec de la mousse isolante,
figure 2.14 (chapitre II.2), afin d’e´viter tout transfert thermique entre le cube et le milieu exte´rieur.
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IGBT boitier TO-247
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Figure 3.2 – Circuit de´die´ a` la calibration et photographie du bloc d’aluminium
Dans l’hypothe`se ou` le comportement du bloc d’aluminium est adiabatique, la variation de la
tempe´rature est proportionnelle aux pertes et varie line´airement avec le temps comme le montre
l’e´quation 3.4. Ainsi, pour une dure´e de test, △t, une puissance injecte´e, PIGBT constante, et une
variation de tempe´rature, △θ donne´es, nous pourrons estimer la capacite´ thermique, Cth.
PIGBT = Cth
△θ
△t (3.4)
Quatre essais de calibrage ont e´te´ re´alise´s a` une puissance injecte´e e´gale a` 20W et a` diffe´rents
instants. La figure 3.3 re´ve`le la variation de la tempe´rature en fonction de la dure´e de test (environ
trois minutes) pour les quatre essais. La chaleur est transfe´re´e du transistor au dissipateur (bloc
d’aluminium) et la tempe´rature croˆıt line´airement environ 20s apre`s le de´but des tests.
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Le tableau 3.1 re´sume les valeurs des diffe´rentes grandeurs mesure´es durant les quatre tests
d’e´talonnage. La puissance injecte´e et la variation de la tempe´rature (△θ
△t ) e´tant connues, la capa-
cite´ thermique a e´te´ calcule´e puis moyenne´e a` 180, 35J/K.
0 20 40 60 80 100 120 140 1600
5
10
15
20
25
30
35
40
Temps (s)
T
em
p
e´r
a
tu
re
(˚
C
)
 
 
N°1
N°2
N°3
N°4
Zone linéaire
Figure 3.3 – E´volution de la tempe´rature du bloc d’aluminium en fonction de la dure´e de test
Essai N˚1 N˚2 N˚3 N˚4
PIGBT (W ) 19,404 19,404 19,404 19,404
△θ(K) 5,32 5,42 5,41 5,37
△t(s) 50 50 50 50
Cth(J/K) 182,37 179 179,33 180,67
Cth moyenne´e Cth(J/K) 180,35
Table 3.1 – Estimation de la valeur de la capacite´ thermique (Cth)
La connaissance de la capacite´ thermique permet d’estimer les pertes des dispositifs de puissance
(DUT) en utilisant le bloc d’aluminium calibre´. Connaissant la pente, (△θ
△t ), de la courbe θ = f(t), les
pertes totales du DUT sont estime´es a` partir de l’e´quation 3.4. Pour effectuer le calcul de la pente,
nous conside´rons a` chaque fois la zone line´aire repre´sentative d’un e´chauffement adiabatique (figure
3.2.3).
3.3 Mesure de pertes des MOSFET SiC CMF20120D
3.3.1 Dans une structure buck
Trois mesures ont e´te´ effectue´es avec une topologie buck, sous une tension VDS = 600V et pour
une fre´quence de commutation allant de 25kHz a` 75kHz.
Un exemple de commutation est pre´sente´ sur la figure 3.4 pour une fre´quence de commutation
e´gale a` 75kHz. Les e´nergies dissipe´es par commutation ainsi que les pertes totales sont pre´sente´es sur
le tableau 3.2 pour diffe´rentes fre´quences. Quant aux pertes estime´es par la me´thode calorime´trique,
elles sont donne´es dans le tableau 3.3.
Fre´quence (kHz) 25 50 75
Dure´e de mesure (s) 140 120 80
Tempe´rature initiale (˚C) 21,8 21,8 19
Tempe´rature finale (˚C) 28 31 28
Pertes totales (W) 9,2 19,27 29,62
Table 3.2 – Me´thode e´lectrique
Fre´quence (kHz) 25 50 75
E´nergie totale (µJ) 372,6 417 407,5
Pertes totales (W) 9,31 20,85 30,56
Table 3.3 – Me´thode calorime´trique
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Figure 3.4 – Formes d’ondes du courant ID et de la tension VDS du MOSFET CMF20120D (a) a`
l’amorc¸age et (b) au blocage, avec RG = 10Ω, VDS = 600V , IL = 10A, f = 75kHz (structure buck)
La figure 3.5 compare les pertes du MOSFET SiC, calcule´es a` partir des deux me´thodes, e´lectrique
et calorime´trique, et montre un e´cart d’environ 1W entre les deux courbes. D’autre part, nous consta-
tons que les pertes totales du composant sont bien proportionnelles a` la fre´quence de de´coupage et
augmentent avec celle-ci.
Les re´sultats obtenus des deux me´thodes (e´lectrique et calorime´trique) sont compare´s par l’uti-
lisation de l’e´cart relatif de´fini par l’e´quation 3.5, en prenant comme re´fe´rence la moyenne des deux
courbes.
ǫr =
[
1
N
·
∑ |xelec − xcalor|
1
2 · |xelec + xcalor|
]
× 100 (%) (3.5)
avec : xelec et xcalor les valeurs obtenues respectivement par la me´thode e´lectrique et la me´thode
calorime´trique, et N le nombre de points par courbe.
Nous obtenons un e´cart relatif de 4, 7%. Ce re´sultat montre que la me´thode e´lectrique est suffi-
samment pre´cise pour l’estimation des pertes.
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Figure 3.5 – E´volution des pertes du MOSFET Cree CMF20120D en fonction de la fre´quence de
de´coupage, pour les me´thodes e´lectrique et calorime´trique (structure buck)
3.3.2 Dans une structure buck-synchrone
Le meˆme protocole de mesure est duplique´ sur trois autres essais re´alise´s avec une topologie buck-
synchrone, sous une tension VDS = 600V et pour des fre´quences plus e´leve´es variant de 50kHz a`
150kHz. Un exemple de commutation re´alise´ a` f = 150kHz est pre´sente´ sur la figure 3.6.
The`se de Othman Dhouha 81
CHAPITRE 3. ESTIMATION EXPE´RIMENTALE DES PERTES DANS LES TRANSISTORS
MOSFET SIC
0 50 100 150 200 250 300 350 400 450 500−10
0
10
20
30
C
o
u
ra
n
t
d
e
d
ra
in
(A
)
Temps (ns)
−250
0
250
500
750
T
en
si
o
n
d
ra
in
-s
o
u
rc
e
(V
)
ID
VDS
MOSFET Cree CMF20120D
(a) Mise en conduction
0 50 100 150 200 250 300 350 400 450 500−10
0
10
20
30
C
o
u
ra
n
t
d
e
d
ra
in
(A
)
Temps (ns)
−250
0
250
500
750
T
en
si
o
n
d
ra
in
-s
o
u
rc
e
(V
)
ID
VDS
MOSFET Cree CMF20120D
(b) Blocage
Figure 3.6 – Formes d’ondes du courant ID et de la tension VDS du MOSFET CMF20120D (a)
a` l’amorc¸age et (b) au blocage, avec RG = 10Ω, VDS = 600V , IL = 10A, f = 150kHz (structure
buck-synchrone)
L’e´volution des pertes du MOSFET en fonction de la fre´quence de de´coupage est donne´e par la
figure 3.7, pour les deux me´thodes de mesure de pertes. L’e´cart entre les deux re´sultats est estime´ a`
4%.
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Figure 3.7 – E´volution des pertes du MOSFET Cree CMF20120D en fonction de la fre´quence de
de´coupage, par les me´thodes e´lectrique et calorime´trique (structure buck-synchrone)
3.4 Mesure de pertes des MOSFET SiC SCH2080KE
3.4.1 Dans une structure buck
Le MOSFET SCH2080KE est dans un premier temps caracte´rise´ en configuration hacheur se´rie,
pour une tension VDS = 600V , et une fre´quence de de´coupage variant de 25kHz a` 75kHz.
A titre d’exemple, nous pre´sentons sur la figure 3.8 les formes d’ondes courant-tension pendant
les phases de commutation et pour une fre´quence e´gale a` 75kHz. Nous constatons que le courant de
drain du MOSFET SCH2080KE est plus perturbe´ que celui du MOSFET CMF20120D.
Nous pre´sentons aussi dans les tableaux 3.4 et 3.5, un re´capitulatif des pertes totales du MOSFET
calcule´es par les deux me´thodes et a` diffe´rentes fre´quences de de´coupage.
Les me´thodes e´lectrique et calorime´trique sont ensuite compare´es sur la figure 3.9, ou` nous consta-
tons une bonne concordance entre les deux me´thodes avec un e´cart de 3, 5%.
Ces re´sultats montrent des pertes le´ge`rement plus e´leve´es que celles des MOSFET de chez Cree,
notamment a` haute fre´quence. Nous rappelons que le MOSFET de chez Rohm posse`de une capacite´
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Figure 3.8 – Formes d’ondes du courant ID et de la tension VDS du MOSFET SCH2080KE (a) a`
l’amorc¸age et (b) au blocage, avec RG = 10Ω, VDS = 600V , IL = 10A, f = 75kHz (structure buck)
Miller plus e´leve´e que le MOSFET de chez Cree ce qui peut expliquer cet e´cart entre les pertes des
deux composants.
Fre´quence (kHz) 25 50 75
Dure´e de mesure (s) 150 90 70
Tempe´rature initiale (˚C) 20 20 22
Tempe´rature finale (˚C) 27 28 34
Pertes totales (W) 13,03 25,25 37,87
Table 3.4 – Me´thode e´lectrique
Fre´quence (kHz) 25 50 75
E´nergie totale (µJ) 490,9 508 513,6
Pertes totales (W) 12,27 25,4 38,52
Table 3.5 – Me´thode calorime´trique
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Figure 3.9 – E´volution des pertes du MOSFET Rohm SCH2080KE en fonction de la fre´quence de
de´coupage, pour les me´thodes e´lectrique et calorime´trique (structure buck)
3.4.2 Dans une structure buck-synchrone
D’autres mesures de pertes ont e´te´ refaites en configuration buck-synchrone, toujours sous une
tension de bus continu e´gale a` 600V et pour des fre´quences variant entre 50kHz et 150kHz. Nous
pre´sentons sur la figure 3.10 les formes d’ondes de la tension VDS et du courant de drain ID pendant
les phases de commutation et pour une fre´quence de de´coupage e´gale a` 150kHz.
Les re´sultats des mesures sont ensuite trace´s sur la figure 3.11 comparant les deux techniques de
mesure de pertes. Nous obtenons un e´cart relatif de 1, 55% entre les deux mesures.
The`se de Othman Dhouha 83
CHAPITRE 3. ESTIMATION EXPE´RIMENTALE DES PERTES DANS LES TRANSISTORS
MOSFET SIC
0 50 100 150 200 250 300 350 400 450 500−10
0
10
20
30
C
o
u
ra
n
t
d
e
d
ra
in
(A
)
Temps (ns)
−250
0
250
500
750
T
en
si
o
n
d
ra
in
-s
o
u
rc
e
(V
)
ID
VDS
MOSFET Cree CMF20120D
(a) Mise en conduction
0 50 100 150 200 250 300 350 400 450 500−10
0
10
20
30
C
o
u
ra
n
t
d
e
d
ra
in
(A
)
Temps (ns)
−250
0
250
500
750
T
en
si
o
n
d
ra
in
-s
o
u
rc
e
(V
)
ID
VDS
MOSFET Cree CMF20120D
(b) Blocage
Figure 3.10 – Formes d’onde du courant ID et de la tension VDS du MOSFET SCH2080KE (a)
a` l’amorc¸age et (b) au blocage, avec RG = 10Ω, VDS = 600V , IL = 10A, f = 150kHz (structure
buck-synchrone)
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Figure 3.11 – E´volution des pertes du MOSFET Rohm SCH2080KE dans une structure buck-
synchrone, en fonction de la fre´quence de de´coupage, pour les me´thode e´lectrique et calorime´trique
(structure buck-synchrone)
3.5 Mesure de pertes des CoolMOS Si SPW55N80C3
Pour pouvoir comparer les performances dynamiques (notamment les pertes totales dissipe´es) des
MOSFET SiC avec celles d’un composant en Si, notre choix s’est porte´ sur le CoolMOS SPW55N80C3
(800V −85A) de chez Infineon, de meˆme boitier que les MOSFET SiC (TO247) [SPW55N80C3, 2012].
Le CoolMOS est caracte´rise´ uniquement en configuration buck, sous une tension VDS = 600V et
pour des fre´quences de de´coupage allant de 25kHz a` 75kHz. L’e´volution des grandeurs commute´es
(VDS-ID) pendant les phases de commutation sont pre´sente´es sur la figure 3.12 pour une fre´quence
e´gale a` 75kHz.
La forme d’onde du courant ID est tre`s perturbe´e par rapport a` celle des MOSFET SiC. En
effet, la re´sistance de grille interne du CoolMOS e´tant plus faible (0, 8Ω) que celle des MOSFET SiC
(≥ 5Ω), son dvdt est plus e´leve´ ce qui se traduit par une surintensite´ a` la mise en conduction plus e´leve´e
e´galement.
Les re´sultats de calcul de pertes par les deux me´thodes sont re´capitule´s dans les tableaux 3.6 et 3.7.
Enfin, un comparatif des pertes estime´es par la me´thode e´lectrique et celles estime´es par la me´thode
calorime´trique, est pre´sente´ sur la figure 3.13. Ces re´sultats montrent, la` aussi, une bonne concordance
entre les deux me´thodes avec un e´cart de 2%.
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Figure 3.12 – Formes d’ondes du courant ID et de la tension VDS du CoolMOS SPW55N80C3 (a) a`
l’amorc¸age et (b) au blocage, avec RG = 10Ω, VDS = 600V , IL = 10A, f = 75kHz
Fre´quence (kHz) 25 50 75
Dure´e de mesure (s) 100 80 60
Tempe´rature initiale (˚C) 20 23,2 20,6
Tempe´rature finale (˚C) 30 30 30
Pertes totales (W) 10,88 21,97 33,32
Table 3.6 – Me´thode e´lectrique
Fre´quence (kHz) 25 50 75
E´nergie totale (µJ) 422,2 477,5 451,7
Pertes totales (W) 10,55 23,87 33,9
Table 3.7 – Me´thode calorime´trique
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Figure 3.13 – E´volution des pertes du CoolMOS SPW55N80C3 en fonction de la fre´quence de
de´coupage, par les me´thodes e´lectrique et calorime´trique (structure buck)
3.6 Conclusion
Ce chapitre a e´te´ consacre´ aux mesures des pertes dans les transistors MOSFET SiC des fabricants
Cree (CMF20120D) et Rohm (SCH2080KE). Pour cela, deux me´thodes ont e´te´ utilise´es pour ces me-
sures, une me´thode directe dite ≪ calorime´trique ≫ et une me´thode indirecte dite ≪ e´lectrique ≫. Ces
deux techniques ont e´te´ par la suite compare´es entre elles, a` chaque mesure de pertes et pour tous les
composants e´tudie´s.
Les re´sultats ont montre´ une bonne concordance entre ces deux me´thodes ce qui prouve que la
me´thode e´lectrique offre finalement des mesures de pertes totales suffisamment pre´cises.
Ainsi, cette technique reste pre´fe´rable a` celle calorime´trique, du fait qu’elle limite l’e´chauffement
du composant lors du test et permet une caracte´risation de ces pertes avec la tempe´rature. Elle reste
toutefois extreˆmement de´licate a` mettre en œuvre (calibration et compensation des sondes).
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Comme pour les travaux pre´sente´s dans le chapitre pre´ce´dent, ces mesures de pertes ont pour fina-
lite´ d’e´tablir un comparatif de performances dynamiques des composants SiC e´tudie´s. Nous avons, en
plus, effectue´ ces tests sur un composant en silicium, CoolMOS de chez Infineon, afin de le confronter
aux MOSFET SiC pre´-se´lectionne´s.
En guise de synthe`se, une figure pre´sentant l’e´volution des pertes de ces trois transistors en fonction
de la fre´quence de de´coupage, en configuration hacheur se´rie et avec la me´thode calorime´trique (figure
3.14). Le MOSFET SCH2080KE de chez Rohm posse`de des pertes relativement e´leve´es compare´ au
MOSFET CMF20120D de chez Cree et au CoolMOS SPW55N80C3 de chez Infineon.
D’autre part, les MOSFET SiC pre´sentent des pertes totales dissipe´es tre`s e´leve´es (≈ 30W pour
CMF20120D et ≈ 40W pour SCH2080KE a` 75kHz) limitant leur fonctionnement a` des hautes
fre´quences de de´coupage.
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Figure 3.14 – Comparaison des pertes totales dissipe´es des MOSFET SiC et du CoolMOS Si, calcule´es
avec la me´thode calorime´trique
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Troisie`me partie
E´tude de la robustesse des
interrupteurs de puissance en SiC
soumis a` des re´gimes extreˆmes de
fonctionnement
87

Chapitre 1
E´tat de l’art sur les re´gimes de
court-circuit
1.1 Introduction
L’inte´gration des dispositifs e´lectroniques de puissance dans l’industrie ae´ronautique exige une
connaissance approfondie de leur robustesse. Ces dits dispositifs sont soumis a` des fortes contraintes
de fatigue e´lectrothermique, et un tel fonctionnement acce´le`re la de´gradation des dispositifs et re´duit
par conse´quence leur fiabilite´.
Toutefois, la fiabilite´ et la robustesse de certains dispositifs d’e´lectronique de puissance, en particu-
lier les interrupteurs de puissance en technologie carbure de silicium, n’ont pas encore e´te´ pleinement
ve´rifie´es dans des conditions de fonctionnement se´ve`res telles que le court-circuit, l’avalanche ou le
fonctionnement a` tempe´rature e´leve´e.
Dans ce contexte, l’e´tude que nous allons pre´senter dans cette partie de me´moire (partie III) vise
a` analyser le comportement des interrupteurs de puissance en technologie carbure de silicium quand
ils sont soumis a` des re´gimes extreˆmes de fonctionnement, notamment des re´gimes d’avalanche et de
court-circuit.
Le fonctionnement en re´gimes extreˆmes, tels que le re´gime d’avalanche et/ou le re´gime de court-
circuit, est un mode accidentel qui peut se pre´senter lors de la mise en service d’un convertisseur ou lors
d’un de´faut de commande. En outre, ces conditions se´ve`res sont contraignantes car elles conduisent
a` une forte et rapide augmentation de la tempe´rature de la puce engendrant des de´rives d’origine
e´lectrothermique et par la suite la de´faillance du composant.
Le tableau 1.1 recueille les proprie´te´s e´lectriques (a` tempe´rature ambiante Tamb = 25˚C) et
ge´ome´triques des diffe´rents composants qui seront e´tudie´s dans cette partie.
Cette partie du me´moire est de´coupe´e en trois chapitres. Le chapitre III.1 aborde les re´sultats les
plus pertinents de certains travaux re´cents qui ont pour vocation l’e´tude de la robustesse des interrup-
teur de puissance sous des conditions extreˆmes de fonctionnement, nous nous limiterons a` l’e´tude de
la robustesse en re´gime de court-circuit. Le chapitre III.2 de´crit la tenue de ces composants a` ces types
de contraintes et met en e´vidence les modes de de´faillance observe´s et leurs e´ventuels origines. Enfin,
le chapitre III.3 caracte´rise l’e´volution des caracte´ristiques des transistors MOSFET SiC lors des tests
de fatigue acce´le´re´e afin de de´terminer les me´canismes physiques qui conduisent a` leur de´gradation.
Technologie Re´fe´rence VDS(V ) ID(max)(A) RDS(ON)(mΩ) SActive(mm
2)
MOSFET SCH2090KE 1200 26 90 10, 4
MOSFET CMF20120D 1200 42 80 11, 97
JFET SJEP120R063 1200 30 63 9
Table 1.1 – Principales caracte´ristiques e´lectriques et ge´ome´triques des transistors a` Tamb = 25˚C
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Le pre´sent chapitre (III.1) introduit un aperc¸u sur la robustesse de deux types d’interrupteurs de
puissance en SiC (MOSFET et JFET), en re´gime de court-circuit. Nous e´tudierons le comportement de
ces deux structures de transistor pendant la phase du re´gime contraignant afin de mettre en e´vidence
leurs performances dans un tel mode de fonctionnement et de quantifier leur robustesse.
1.2 Aperc¸u sur la robustesse des JFET SiC
Le re´gime de court-circuit est un mode de fonctionnement accidentel qui se rencontre lorsqu’un
interrupteur de puissance se trouve, ge´ne´ralement suite a` un de´faut de commande, dans un e´tat
de conduction avec la pleine tension d’alimentation a` ses bornes. Dans ce cas de figure, seules les
caracte´ristiques intrinse`ques du composant seront en mesure de limiter le courant drastique du court-
circuit qui peut atteindre jusqu’a` dix fois le courant nominal du dit composant. Ce mode de fonc-
tionnement est donc extreˆmement contraignant compte tenu du niveau d’e´nergie tre`s e´leve´ que le
transistor doit alors dissiper. Par conse´quent, la tenue en court-circuit de ce dernier est cruciale pour
la protection du convertisseur de puissance. Toutefois, les transistors de puissance sont capables de
tole´rer un tel re´gime extreˆme pourvu qu’il soit fugitif.
Nous commenc¸ons par le transistor JFET SiC qui est conside´re´ comme e´tant un candidat tre`s
robuste contre les courts-circuits accidentels. Dans cette section, nous nous sommes reporte´s sur les
travaux de :
- HUANG dans [Huang et al., 2013] et ABBATE dans [Abbate et al., 2011], qui ont e´tudie´ la robus-
tesse des transistors JFET SiC ≪ normally-off ≫.
- LUTZ dans [Josef, 2014], BOUARROUDJ dans [Bouarroudj et al., 2010] et BOUGHRARA
dans [Boughrara et al., 2009], qui ont e´tudie´ la robustesse des JFET SiC ≪ normally-on ≫.
La figure 1.1 illustre les formes d’ondes de la densite´ de courant de saturation d’un transistor JFET
SiC 1, 2kV , pendant la phase de court-circuit, pour diffe´rentes dure´es de test jusqu’a` la de´faillance.
La densite´ de courant pre´sente un fort pic au de´but du test (1680A/cm2) puis de´croit rapidement
(au bout de 200µs) et d’une manie`re significative (158A/cm2). En outre, ce courant est d’autant plus
faible que la dure´e du test est longue.
Pour pouvoir expliquer un tel comportement, il faudra s’appuyer sur l’e´volution de la caracte´ristique
du composant en fonction de la tempe´rature que nous avons amplement e´tudie´e dans le chapitre
II.1. Nous avons vu que le courant des JFET SiC sature a` des courants d’autant plus faibles que la
tempe´rature augmente. Le transistor doit cette caracte´ristique principalement a` sa mobilite´ des por-
teurs dans le canal qui est fortement de´pendante de la tempe´rature et de´croit significativement avec
celle-ci [Mousa et al., 2007], [Roschke, 2001]. Comme la tempe´rature de la puce JFET augmente avec
la dure´e des tests, cela implique la diminution de la mobilite´ et avec elle le courant de saturation.
D’autre part, la diminution significative du courant de court-circuit va re´duire la puissance ins-
tantane´e dissipe´e par le transistor et par conse´quent va ralentir la monte´e de la tempe´rature durant
le test. Effectivement, la figure 1.2 qui pre´sente l’e´volution de la tempe´rature de jonction et de sa
distribution durant le test, de´montre qu’au-dela` de 650K, la tempe´rature certes continue a` augmenter
mais plus lentement, ce qui limite l’auto-e´chauffement de la puce et e´vite sa de´faillance pre´coce. D’ou`,
la capacite´ des JFET SiC a` supporter de longues phases de court-circuit, supe´rieures a` 1ms, sans
de´faillance. La de´faillance apparaˆıt ici apre`s une dure´e de 1, 4ms a` partir du de´but de court-circuit duˆ
a` l’e´le´vation de la tempe´rature au sein du cristal.
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Figure 1.1 – Comportement d’un JFET SiC ≪ normally-off ≫ pendant la phase de court-circuit,
VGS = 10V et 15V , VDS = 400V , Tamb = 25˚C, [Huang et al., 2013]
Figure 1.2 – E´volution de la tempe´rature de jonction max du JFET et de sa distribution dans
l’e´paisseur de la puce pendant la phase de court-circuit [Huang et al., 2013]
Nous retrouvons le meˆme comportement pour les JFET SiC ≪ normally-on ≫ e´tudie´s dans
[Josef, 2014], [Bouarroudj et al., 2010] et [Boughrara et al., 2009]. En effet, la` aussi, nous pouvons
identifier la forte de´pendance du courant de saturation a` la tempe´rature, tel que pre´sente´ a` la figure
1.3a.
De plus, nous pouvons voir a` la figure 1.3b montrant l’e´volution du courant et de la tempe´rature
pendant un essai destructif de court-circuit que :
- ces JFET arrivent a` supporter de longues phases de court-circuit (de´faillance apre`s 600µs)
- le de´faut apparaˆıt suite a` l’e´le´vation de la tempe´rature au sein de la puce a` des niveaux proches
de la tempe´rature de fusion de la me´tallisation, comme cela a e´te´ observe´ e´galement pour les
JFET ≪ normally-off ≫.
Les JFET ≪ normally-on ≫ sont globalement aussi robustes que leurs homologues ≪ normally-off ≫.
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En revanche, le fait qu’ils soient ≪ normalement passant ≫ les rend plus susceptibles a` des modes
accidentels de court-circuit, par exemple, suite a` un de´faut de commande.
(a) (b)
Figure 1.3 – (a) De´pendance du courant de saturation a` la tempe´rature, (b) Test destructif du
JFET SiC ≪ normally-on ≫ et e´volution de la tempe´rature de jonction estime´e pendant le test
[Boughrara et al., 2009]
1.3 Aperc¸u sur la robustesse des MOSFET SiC
Le transistor MOSFET SiC est aussi conside´re´ comme un interrupteur relativement robuste aux
re´gimes de court-circuit. En revanche, nous verrons dans cette section que la fragilite´ de la structure
de sa grille va rendre le transistor inapte a` tole´rer de longues phases de re´gimes contraignants comme
le re´gime de court-circuit, ce qui va par conse´quence, limiter sa robustesse. Un deuxie`me point faible
sera aussi aborde´, il s’agit de l’instabilite´ thermique des MOSFET SiC de puissance qui peut conduire
a` une e´le´vation locale de tempe´rature et a` la de´faillance du transistor par emballement thermique,
suite a` un test de stress en court-circuit.
Commenc¸ons, tout d’abord, par analyser le comportement du MOSFET SiC quand il est soumis
a` un re´gime de court-circuit. La figure 1.4a pre´sente les formes d’ondes du courant de saturation
du MOSFET SiC 1, 2V pendant la phase de court-circuit et pour diffe´rentes dure´es de test jusqu’a`
l’apparition du de´faut. Au de´but du court-circuit, le courant de drain augmente rapidement et pre´sente
un pic de 530A/cm2, puis diminue progressivement jusqu’a` la fin de la phase de court-circuit.
Dans ses travaux, HUANG [Huang et al., 2013] interpre`te la variation importante du courant de sa-
turation en la reliant principalement a` l’e´volution de la mobilite´ des porteurs libres dans le canal, avec
la tempe´rature. L’auteur explique l’e´volution de la mobilite´ du canal en fonction de la tempe´rature par
sa de´pendance vis-a`-vis de deux me´canismes de diffusion des porteurs libres dans le semi-conducteur :
la diffusion par les vibrations thermiques du re´seau (la diffusion par les phonons acoustiques) et la
diffusion par les impurete´s ionise´es (la diffusion de Coulomb). L’effet de la diffusion de Coulomb
diminue avec la tempe´rature ce qui implique la croissance de la mobilite´ des e´lectrons dans le ca-
nal et avec elle l’augmentation du courant de saturation au de´but de la phase de court-circuit. La
mobilite´ des porteurs libres dans le canal peut augmenter jusqu’a` une tempe´rature de´passant 600K
selon [Pe´rez-Toma´s et al., 2006] et [Huang et al., 2013]. Au-dela` de cette tempe´rature, la diffusion des
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phonons acoustiques devient pre´ponde´rante engendrant ainsi une diminution de la mobilite´, ce qui
explique la de´croissance du courant de saturation.
Ce changement de comportement est aussi visible sur la figure 1.4b qui pre´sente l’e´volution de
la tempe´rature de jonction et de la puissance dissipe´e au cours du test. L’interfe´rence entre les deux
me´canismes de diffusion des porteurs dans le semi-conducteur limite la de´croissance du courant ce
qui implique des forts niveaux d’e´nergies dissipe´es pendant la phase de court-circuit. Ces pertes sont
responsables de l’e´le´vation de la tempe´rature au sein de la puce et qui ame`ne a` la de´faillance du
composant.
D’autre part, la robustesse du transistor de´pend aussi des conditions de test [Castellazzi et al., 2013].
En effet, l’augmentation par exemple de la tension d’alimentation et/ou de la tension de commande va
engendrer une puissance dissipe´e plus importante, donc une e´le´vation de tempe´rature plus significative
ce qui limitera la tenue du transistor en court-circuit tel qu’illustre´ a` la figure 1.4b pour le cas du
deuxie`me test (VGS = 15V ).
Nous verrons dans le chapitre III.2 que, sous des conditions de tests plus se´ve`res (VDS = 600V ,
VGS = 20V ), la tenue en court-circuit des MOSFETs va eˆtre encore plus affaiblie.
(a) (b)
Figure 1.4 – (a) Comportement du MOSFET SiC lorsque la dure´e de court-circuit augmente et (b)
e´volution de la tempe´rature de jonction et de la puissance dissipe´e, pendant la phase de court-circuit,
VGS = 10V , VDS = 400V [Huang et al., 2013]
(a) Effet de la structure de grille
De nombreuses recherches se sont oriente´es vers l’e´tude de la fiabilite´ de la grille afin d’ex-
pliquer certaines de´gradations des MOSFET SiC comme par exemple dans [Ouaida et al., 2014],
[Santini et al., 2013], [Yu et al., 2010] et [Krishnaswami et al., 2005]. Il s’est ave´re´ que le principale
handicape de la structure MOSFET SiC est la faible e´paisseur de son oxyde de grille.
La de´faillance des MOSFET SiC suite a` un fonctionnement en court-circuit, a souvent e´te´ pre´ce´de´e
par une de´gradation significative de la grille. Cette de´gradation e´tait due a` l’apparition d’un courant
de fuite significatif qui se manifestait soit au niveau de la grille (par une de´croissance de la tension
grille-source) comme e´tudie´ dans [Nguyen et al., 2014], soit entre drain et source par des changements
au niveau de la forme d’onde du courant de saturation pendant le court-circuit comme de´taille´ dans
[Castellazzi et al., 2014] et [Fayyaz et al., 2013].
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La figure 1.5 compare les formes d’onde de VGS pendant la phase de court-circuit pour le cas
des MOSFET en SiC et en Si et met en e´vidence l’apparition d’un courant de fuite entre grille et
source responsable de la chute de la tension VGS a` travers la re´sistance de grille du driver. Pendant
la phase de court-circuit, une deuxie`me contrainte se rajoute a` la faible e´paisseur de l’oxyde de grille,
a` savoir le fort champ e´lectrique suite a` l’application de la tension entre grille et source. Il en re´sulte
l’apparition d’un courant tunnel circulant a` travers l’oxyde [Rana et al., 2011], [Roy et al., 2003]. Ce
courant affecte l’isolation de l’oxyde et peut eˆtre responsable d’un courant de fuite permanent qui a`
travers la re´sistance de grille explique la diminution de la tension grille-source.
De plus, ce courant n’apparait que pour des e´paisseurs d’oxyde tre`s faibles ce qui n’est pas le cas
des MOSFET Si, d’ou` la diffe´rence de comportement entre la tension VGS des MOSFET SiC et celle
de leurs homologues en Si.
D’autre travaux, tels que [Castellazzi et al., 2014] et [Fayyaz et al., 2013], ont e´tudie´ le changement
de comportement du courant de court-circuit et l’ont corre´le´, ici aussi, avec la de´gradation de la grille.
La figure 1.6 pre´sente l’e´volution du courant de saturation pendant la phase de court-circuit, pour
diffe´rentes dure´es de test et a` deux tempe´ratures ambiantes (TCASE = 27˚C et TCASE = 90˚C). Les
re´sultats ont mis en e´vidence deux constats : d’une part un courant de fuite qui subsiste et augmente
avec la dure´e de test (observe´ pour TCASE = 27˚C et TCASE = 90˚C) et d’autre part un changement
dans le signe de la pente du courant (observe´ uniquement pendant les tests a` haute tempe´rature
TCASE = 90˚C). Selon les auteurs, cette observation re´sulte d’un changement dans la caracte´ristique
de la grille et d’une variation de la tension de seuil qui n’est plus ne´gligeable a` haute tempe´rature.
(a) Pour diffe´rentes dure´es de court-circuit (b) Pour diffe´rentes tensions VDS
Figure 1.5 – (a) Effet de la dure´e de court-circuit et (b) de la tension VDS sur la forme d’onde de
la tension VGS d’un MOSFET planar SiC et d’un MOSFET Si, pendant la phase de court-circuit,
[Nguyen et al., 2014]
D’autre part, des cartographies thermiques ont e´te´ releve´es, paralle`lement aux tests effectue´s a`
tempe´rature ambiante, TCASE = 27˚C (figure 1.7). Ces cartographies montrent que la forte dissipation
de puissance qui s’est produite a` la surface de la puce a engendre´ des augmentations localise´es de
tempe´rature uniquement au niveau des pads de source ce qui prouve la de´gradation significative de la
structure de grille suite a` l’e´le´vation excessive de la tempe´rature apre`s le test.
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(a) TCASE = 90˚C (b) TCASE = 27˚C
Figure 1.6 – Formes d’ondes du courant de saturation et mise en e´vidence d’un courant de fuite
pendant la phase de court-circuit, VDS = 400V , VGS = 18V , [Castellazzi et al., 2014]
Figure 1.7 – Cartographie thermique correspondant aux formes d’ondes du courant de court-circuit,
VDS = 400V , VGS = 18V , TCASE = 27˚C, [Castellazzi et al., 2014]
(b) Effet de l’instabilite´ e´lectro-thermique
Une autre proble´matique a e´te´ largement aborde´e dans la litte´rature, et concerne les MOSFET de
puissance soumis a` des re´gimes de court-circuit, qu’ils soient en silicium ou en carbure de silicium. Nous
parlons de l’instabilite´ e´lectro-thermique des MOSFET de puissance qui fait partie des phe´nome`nes
pouvant survenir pendant une phase de court-circuit et pouvant conduire a` un effet d’emballement
thermique donc a` la de´faillance du composant.
Pour expliquer le phe´nome`ne de l’instabilite´ e´lectro-thermique et son effet sur les MOSFET soumis
a` des re´gimes de court-circuit, nous nous sommes reporte´s sur les travaux de CASTELLAZZI dans
[Castellazzi et al., 2013] et [Castellazzi et al., 2012], de RICCIO dans [Riccio et al., 2013], et de SPIRITO
dans [Spirito et al., 2002].
La figure 1.8 re´sume le domaine de stabilite´ et d’instabilite´ thermique du MOSFET de puissance
en fonction des conditions de fonctionnement (tempe´rature, tension VDS et courant ID), et ou` :
- ID est le courant de drain exprime´ avec une relation line´aire en fonction de la tempe´rature
comme suit :
ID (Tj) = ID (T0) + αT (Tj − T0) (1.1)
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Tj et T0 e´tant respectivement la tempe´rature de jonction et la tempe´rature ambiante.
- αT est le coefficient de tempe´rature du courant ID de´fini comme :
αT =
(
∂ID
∂T
)
VG.VD
(1.2)
- Zth(t) est l’impe´dance thermique du composant exprime´e par l’e´quation 1.3 quand la puissance
dissipe´e est inde´pendante du temps, tel est le cas pendant un court-circuit :
Zth(t) =
Tj(t)− T0
VDS .ID
(1.3)
- En substituant 1.1 dans 1.3, nous obtenons la loi de l’e´volution de la tempe´rature de jonction
comme suit :
Tj(t) = T0 +
Zth.VDS .ID(T0)
1− Zth.VDS .αT (1.4)
L’expression Zth.VDS .αT de´signe le terme de stabilite´, note´ S, qui renseigne l’apparition d’un
e´ventuel emballement thermique. En effet, si ce terme est infe´rieur a` 1, l’e´le´vation de la tempe´rature
reste mode´re´e, sinon la tempe´rature de jonction diverge a` l’infini d’ou` l’emballement thermique. De
ce fait, et en se basant sur la figure 1.8, nous pouvons distinguer deux domaines de fonctionnement
selon la valeur de VDS :
- Si αT ≥ 1
Zth.VDS
, la condition de stabilite´ est ve´rifie´e.
- Si VDS continue a` augmenter, a` un certain moment, cette relation n’est plus valable, ce qui
donne une plage de valeur de courant (un intervalle [I1 I2]) pour laquelle le composant sera
thermiquement instable.
- Au-dela` de cette gamme de courant, et en faisant encore croitre VDS , la stabilite´ thermique est
de nouveau e´tablie.
Figure 1.8 – Illustration du domaine de stabilite´ et d’instabilite´ thermique du MOSFET de puissance
[Riccio et al., 2013]
En revanche, la de´finition de la limite entre la stabilite´ et l’instabilite´ thermique s’ave`re plus
complexe que ce qui est pre´sente´ a` la figure 1.8. En effet, pour une tension VDS donne´e, le courant ID
de´pend aussi de la tension VGS , ce qui nous ame`ne finalement a` conside´rer que la stabilite´ thermique
du composant de´pend de la tempe´rature (donc de la dure´e du test), de la tension VDS , et de VGS .
Cette hypothe`se se confirme par les re´sultats observe´s dans la litte´rature, comme par exemple dans
[Riccio et al., 2013] et [Castellazzi et al., 2012], lors d’un fonctionnement en re´gime de court-circuit.
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Nous pre´sentons a` titre d’exemple, la figure 1.9a qui pre´sente l’e´volution de la tempe´rature pendant
des tests de court-circuit re´alise´s sous une tension VDS constante, pendant une dure´e fixe´e a` 50µs et
avec diffe´rentes tensions VGS supe´rieures a` 12V . Ces constats e´noncent un e´tat e´lectro-thermique stable
du transistor, avec une e´volution normale de la tempe´rature pendant la phase de court-circuit (figure
1.9a) et ou` aucun e´chauffement localise´ de tempe´rature n’a e´te´ de´tecte´ (figure 1.9b).
(a) VGS = 12V , VGS = 15V , VGS = 18V (b) (a) VGS = 10V , (b) VGS = 12V , (c) VGS = 15V , (d)
VGS = 18V ,
Figure 1.9 – Fonctionnement du MOSFET SiC 1, 2kV avec un e´tat e´lectro-thermique stable, (a)
E´volution de la tempe´rature de jonction, (b) Cartographie thermique, VDS = 100V , Tcase = 25˚C,
[Riccio et al., 2013]
Quant a` la figure 1.10, elle illustre d’autres re´sultats avec VDS = 150V et a` faible VGS (VGS =
7, 5V ), correspondant a` un fonctionnement en re´gime instable.
(a) TCC = 400µs (b) (a) TCC = 100µs, (b) TCC = 200µs, (c) TCC = 300µs,
(d) TCC = 400µs
Figure 1.10 – Fonctionnement du MOSFET SiC 1, 2kV avec un e´tat e´lectro-thermique instable, (a)
E´volution de la tempe´rature de jonction, (b) Cartographie thermique, VDS = 150V , VGS = 7, 5V ,
Tcase = 25˚C, [Riccio et al., 2013]
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Le de´faut apparaˆıt pour une dure´e de test e´gale a` 400µs ce qui est claire a` la figure 1.10a, ou` nous
observons l’e´le´vation excessive de la tempe´rature durant le test, compare´ au re´gime stable pre´sente´ a`
la figure 1.9a. et qui montre un e´tat e´lectro-thermique instable, suite a` l’apparition d’un point chaud,
au niveau des pads de source, responsable de la de´faillance du MOSFET.
Des re´sultats similaires ont e´te´ pre´sente´s dans [Castellazzi et al., 2012], ou` l’auteur expose l’effet
de la tension VDS et de la tempe´rature sur la stabilite´ thermique du composant.
1.4 Conclusion
Dans ce chapitre, nous avons pre´sente´ un e´tat de l’art sur la robustesse des transistors de puissance
en technologie carbure de silicium soumis a` des re´gimes de court-circuit. Nous avons, dans un premier
temps, e´tudie´ la tenue des JFET SiC a` ce mode contraignant. Les travaux re´alise´s sur ces composants
ont prouve´s qu’ils sont des candidats tre`s robustes face aux courts-circuits graˆce a` leur caracte´ristique
avec saturation de courant qui les rend adapte´s a` ce mode de fonctionnement extreˆme.
Dans un second temps, nous avons pre´sente´ un e´tat de l’art sur la robustesse des transistors MOS-
FET en SiC. Ces derniers posse`dent eux aussi un excellent comportement en mode de limitation de
courant. Ne´anmoins, la fragilite´ de la structure de la grille de ces composants affecte significativement
leur robustesse, les rendant inaptes a` tole´rer de longues phases de court-circuit contrairement aux
JFET SiC.
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Chapitre 2
Robustesse en re´gimes extreˆmes de
fonctionnement : Avalanche et
Court-circuit
2.1 Introduction
Nous de´taillerons dans ce chapitre les re´sultats des diffe´rents essais re´alise´s sur trois technologies de
transistor, en re´gime d’avalanche et en re´gime de court-circuit. Cette e´tude est re´alise´e dans l’optique
de ve´rifier la robustesse des composants e´tudie´s, d’e´valuer leurs e´nergies critiques, autrement dit les
e´nergies maximales qu’ils peuvent dissiper en un seul cycle sans de´faillance, et enfin d’analyser leurs
modes de de´faillances.
Nous commencerons par pre´senter les bancs de test utilise´s pour les essais en re´gime d’avalanche et
en re´gime de court-circuit ainsi que leur principe de fonctionnement. Puis nous expliquerons la fac¸on
dont l’e´nergie dissipe´e pendant un cycle contraignant, notamment l’e´nergie critique, est calcule´e pour
les diffe´rents modes de fonctionnement.
Ensuite, pour chaque mode de fonctionnement (avalanche et court-circuit), nous de´crirons en
de´tail les re´sultats expe´rimentaux obtenus pour chaque structure de transistor (MOSFET et JFET).
Nous chercherons a` observer l’influence des conditions expe´rimentales, dont principalement la dure´e
des cycles contraignants (image de l’e´nergie dissipe´e et de la tempe´rature), sur la robustesse de ces
composants. Nous de´terminerons e´galement les e´nergies maximales supporte´es par les composants
teste´s et nous mettrons en e´vidence les diffe´rents modes de de´faillance rencontre´s.
Nous pre´cisons que ces tests sont re´alise´s a` chaque fois sur un ensemble de transistors de meˆme
structure (trois a` cinq composants) afin de ve´rifier la reproductibilite´ des re´sultats.
Enfin, nous cloˆturerons ce chapitre avec une synthe`se comparative qui e´value la robustesse des
interrupteurs de puissance en SiC soumis a` des re´gimes extreˆmes de fonctionnement, tels que le re´gime
d’avalanche et le re´gime de court-circuit.
2.2 Protocoles expe´rimentaux
2.2.1 Re´gime d’avalanche
Le principe du banc expe´rimental propose´ pour l’e´tude de la robustesse en re´gime d’avalanche est
pre´sente´ dans la figure 2.1a. Ce banc est compose´ des e´le´ments suivants :
- Une source de tension continue, VDC , basse tension pour pre´-charger le condensateur, C (740µF ).
Pour les essais re´alise´s, la tension a e´te´ fixe´e a` 50V .
- Une re´sistance, R1 (390Ω), pour prote´ger la source d’alimentation contre les courts-circuits lors
de la de´faillance du composant sous test.
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- Une inductance, L, re´glable pour controˆler le niveau d’e´nergie d’avalanche.
- Une diode, D, de protection contre une conduction d’un courant inverse lors de la destruction
du composant sous test qui se retrouve en court-circuit apre`s sa de´faillance.
- Un circuit e´creˆteur, R2C (1kΩ, 10nF ), pour prote´ger la diode contre les surtensions inverses
excessives a` son blocage.
- Un transistor, IGBT, de haute tension (3, 3kV ) qui assure la magne´tisation de l’inductance
sans avoir a` faire conduire le composant sous test, e´vitant ainsi l’e´chauffement de ce dernier
avant la phase d’avalanche. De cette manie`re, la robustesse du composant teste´ sera e´value´e a`
tempe´rature de boitier controˆle´e.
- Le composant sous test (note´ DUT pour Device Under Test) qui est de´clenche´ juste avant la
phase d’avalanche (VGS = 20V pour les MOSFETs et VGS = 3V pour les JFETs normally-
off) et se bloque avec une tension ne´gative sur sa grille (VGS = −5V pour les MOSFETs et
VGS = −15V pour les JFETs normally-off).
La chronologie sche´matique des e´tats de conduction des deux transistors est de´crite a` la figure 2.1b.
Dans un premier temps, le transistor auxiliaire assure la magne´tisation de l’inductance L. Il est rendu
passant pendant une dure´e T1 re´glable ce qui permet d’imposer l’intensite´ maximale souhaite´e dans
l’inductance et par conse´quent de controˆler le niveau d’e´nergie que devra dissiper le composant sous
test. Le DUT est ensuite rendu passant pendant un court temps T2 = 20µs alors que l’IGBT est bloque´
apre`s une phase d’empie`tement de 10µs pendant laquelle les deux transistors sont simultane´ment
passants.
VDC
D
IGBT
R1
C
+
L
R2
C
RG
VGS VDRIVER VGS
(T )AUX
DUT
20V
0V T1 T2
(a) Circuit de test
t
IGBT
t
DUT
ON
20V
0V
T1
ON
T2
10µs
(b) E´tats des transistors
Figure 2.1 – Sche´ma de principe du banc de test expe´rimental pour l’e´tude de la robustesse en re´gime
d’avalanche
2.2.2 Re´gime de court-circuit
Le sche´ma de principe du banc de test de´die´ a` l’e´tude de la robustesse en re´gime de court-circuit
est pre´sente´ sur la figure 2.2, il est constitue´ de :
- Une source de tension continue (0− 600V ). Pour notre cas d’e´tude, la tension est fixe´e a` 600V .
- Un transistor IGBT (1, 2kV − 400A) mis en se´rie avec le composant sous test et qui assure sa
protection, lorsque le courant du court-circuit de´passe un certain seuil (fixe´ ici a` Iref = 500A)
l’IGBT se bloque afin d’e´viter l’explosion du transistor sous test.
- Un circuit de commande ajustable qui permet de re´gler la tension de commande entre grille et
source (VDRIV ER allant de −20V a` +20V ) selon la technologie du composant. Cette tension
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doit eˆtre ajuste´e en fonction de la tension de seuil et de la tension nominale d’utilisation.
- Une re´sistance de grille externe, RG = 47Ω, qui permet de controˆler les vitesses de variation du
courant lors des phases de commutation du composant sous test et de limiter, lors de la phase
de blocage, la surtension apparaissant aux bornes du transistor sous test a` travers l’inductance
parasite de la maille de commutation.
- Le composant sous test (note´ DUT pour Device Under Test) qui est maintenu passant pendant
la phase de court-circuit (VGS = 20V pour les MOSFETs et VGS = 3V pour les JFETs normally-
off) et se bloque avec une tension ne´gative sur sa grille (VGS = −5V pour les MOSFETs SiC et
VGS = −15V pour les JFETs SiC normally-off).
- Un shunt coaxial de 10mΩ pour mesurer le courant du composant sous test.
VDC
IGBT
RG
VDRIVER VGS
DUT
500 A
IC
Circuit
commande
Contrôle
ID
Figure 2.2 – Sche´ma de principe du banc de test expe´rimental pour l’e´tude de la robustesse en re´gime
de court-circuit
2.2.3 Calcul de l’e´nergie critique
L’e´nergie critique, EC , est de´finie comme e´tant l’e´nergie minimale qui conduit a` la de´faillance du
composant lors du premier essai en re´gime extreˆme de fonctionnement.
Pour une e´nergie dissipe´e supe´rieure a` l’e´nergie critique, le composant est de´truit imme´diatement
(test destructif), alors qu’en dessous de cette e´nergie il pourra supporter la re´pe´tition de nombreux
essais contraignants, ce qui nous permettra par la suite de re´aliser des essais de vieillissement acce´le´re´
et d’e´valuer la dure´e de vie des composants.
Pour cette raison, nous de´taillerons dans ce paragraphe la me´thode suivie pour calculer l’e´nergie
dissipe´e pendant un test d’avalanche et/ou de court-circuit.
La dure´e du test fixe le niveau d’e´nergie dissipe´e pendant cette phase. Ainsi, pour pouvoir estimer
l’e´nergie critique, nous appliquons des cycles contraignants successifs en augmentant progressivement
la dure´e du test (a` chaque fois d’une microseconde) jusqu’a` la de´faillance du composant. Dans ce cas,
l’e´nergie critique, EC , est celle dissipe´e lors du dernier test qui pre´ce`de la de´faillance.
L’e´nergie dissipe´e est de´termine´e a` partir des formes d’ondes (ID − VDS) enregistre´es durant le
test de robustesse. Mais pour pouvoir par la suite comparer les diffe´rentes technologies de transistors
en terme de robustesse, nous serons amene´s a` comparer les densite´s surfaciques d’e´nergie exprime´es
comme suit :
EDiss =
1
Sactive
△tˆ
0
VDS .ID.dt (2.1)
ou` : VDS et ID sont respectivement la tension drain-source et le courant de drain instantane´s, △t est
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la dure´e de la phase de court-circuit et/ou d’avalanche et Sactive est la surface active du composant.
Trois cas de figure sont distingue´s pour le calcul de l’e´nergie dissipe´e :
- Si le composant est de´truit pendant le test de robustesse, l’e´nergie dissipe´e, EDiss, est calcule´e
a` partir de l’instant de la mise en conduction du composant jusqu’a` l’instant de la de´faillance.
Pour le cas de court-circuit, la figure 2.3a montre la de´faillance d’un transistor sous forme d’une
croissance rapide du courant de court-circuit et avant l’ordre du blocage de la commande.
Pour le cas d’avalanche, l’e´nergie est de´termine´e entre l’instant du de´but de blocage du courant
d’avalanche, ID, jusqu’au moment ou` ce dernier est minimal, comme illustre´ a` la figure 2.3b.
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Figure 2.3 – Me´thode de calcul de l’e´nergie dissipe´e dans le cas d’un test destructif
- Si le composant est de´truit apre`s la fin du test, le calcul de l’e´nergie s’effectue de l’instant de la
mise en conduction du composant jusqu’a` l’apparition du de´faut physique. Ce cas de figure est
illustre´ par la figure 2.4 pre´sentant une de´faillance retarde´e du composant pendant un essai de
court-circuit.
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Figure 2.4 – Me´thode de calcul de l’e´nergie dissipe´e dans le cas d’une de´faillance retarde´e
- Si le composant est soumis a` des cycles contraignants re´pe´titifs, l’e´nergie dissipe´e pendant un
cycle de court-circuit est estime´e a` partir de l’instant d’amorc¸age jusqu’au blocage total du
composant (figure 2.5a), et celle dissipe´e lors d’un test d’avalanche est calcule´e de`s l’instant du
blocage du transistor jusqu’au moment de l’annulation du courant (figure 2.5b).
The`se de Othman Dhouha 102
CHAPITRE 2. ROBUSTESSE EN RE´GIMES EXTREˆMES DE FONCTIONNEMENT :
AVALANCHE ET COURT-CIRCUIT
0 5 10 15 20−10
0
10
20
30
T
en
si
o
n
g
ri
ll
e-
so
u
rc
e
(V
)
Temps (µs)
−60
0
60
120
180
C
o
u
ra
n
t
d
e
d
ra
in
(A
)VGS
ID
∆TCC
(a) Cas d’un court-circuit
0 10 20 30 40−10
0
10
20
30
C
o
u
ra
n
t
d
e
d
ra
in
(A
)
Temps (µs)
−1
0
1
2
3
T
en
si
o
n
d
ra
in
-s
o
u
rc
e
(k
V
)
∆TCC
VDSID
(b) Cas d’avalanche
Figure 2.5 – Me´thode de calcul de l’e´nergie dissipe´e dans le cas d’un test re´pe´titif
2.3 Robustesse des transistors MOSFET SiC de Rohm
Ce paragraphe est consacre´ a` l’e´tude de la robustesse des transistors MOSFET Rohm SCH2090KE
lorsqu’ils sont soumis a` des re´gimes contraignants de type avalanche et court-circuit.
2.3.1 Re´gime d’avalanche
Ils sont effectue´s a` tempe´rature ambiante, T = 25˚C, avec une re´sistance de grille externe, RG =
22Ω. Le composant sous test est rendu passant pendant une dure´e fixe, T2 = 20µs, seule la dure´e de
conduction de l’IGBT auxiliaire (T1) est re´glable ce qui nous permettra de fixer le niveau de courant
(IL(MAX)) de´sire´ dans l’inductance.
La figure 2.6 expose les formes d’ondes du courant de drain, ID, et de la tension,VDS , pendant la
phase d’avalanche du MOSFET SCH2090KE lors d’un essai non destructif. A la fin de la phase de
conduction du MOSFET, le courant qui s’e´tablit dans le circuit est de l’ordre de 9, 5A. Au de´but de la
phase de blocage du MOSFET, la tension VDS croˆıt brusquement pour atteindre la tension d’avalanche
qui est de l’ordre de 1, 7kV . La phase d’avalanche persiste environ 7µs. Pendant cette dure´e, la tension
VDS demeure a` 1, 7kV alors que le courant de drain qui a atteint sa valeur maximale au de´but de
cette phase, de´croˆıt line´airement vers zero avec une vitesse controˆle´e par la tension d’avalanche comme
illustre´ par l’e´quation 2.2.
dID
dt
=
VDS(avalanche) − VDC
L
(2.2)
L’e´nergie dissipe´e pour la dure´e d’avalanche TAV = 7µs est estime´e a` 36, 14mJ , soit une densite´
surfacique d’e´nergie de 0, 35J/cm2. Cette dernie`re est conside´re´e comme e´tant l’e´nergie critique sup-
porte´e par le composant jusqu’a` la de´faillance puisque les formes d’ondes repre´sente´es a` la figure 2.6
ont e´te´ enregistre´es juste avant la de´faillance.
Le de´faut apparaˆıt pour un courant de drain maximal de 10A pour la meˆme charge inductive comme
illustre´ sur la figure 2.7. La de´faillance apparaˆıt au tout de´but de la phase d’avalanche quand la tension
VDS atteint la tension d’avalanche (1, 7kV ) pour chuter brusquement a` ze´ro. Ainsi, le MOSFET se
comporte en un court-circuit et l’e´volution du courant devient incontroˆlable.
L’e´nergie dissipe´e par le transistor ne semble pas eˆtre la cause de la destruction du transistor vu
que la densite´ d’e´nergie dissipe´e a` la de´faillance est d’environ EDiss = 0, 10J/cm
2, et bien plus faible
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Figure 2.6 – Formes d’ondes du courant ID et de la tension VDS du transistor MOSFET SCH2090KE
pendant un essai d’avalanche, TAV = 7µs, VDS = 1, 7kV , Tamb = 25˚C
que l’e´nergie critique estime´e a` EC = 0, 35J/cm
2. La de´faillance semble eˆtre due au niveau du courant
e´leve´.
Ces re´sultats montrent que le de´faut n’est pas d’origine thermique, mais plus certainement lie´ a`
un phe´nome`ne de second claquage (mise en conduction du transistor bipolaire parasite).
0 1 2 3 4 5 6
0
5
10
15
20
C
o
u
ra
n
t
d
e
d
ra
in
(A
)
Temps (µs)
0
0.5
1
1.5
2
T
en
si
o
n
d
ra
in
-s
o
u
rc
e
(k
V
)
VDS
ID
De´faillance
Figure 2.7 – De´faillance du MOSFET SCH2090KE, TAV = 1, 5µs, VDS = 1, 7kV , Tamb = 25˚C
2.3.2 Re´gime de court-circuit
La figure 2.8 pre´sente les formes d’ondes du courant de drain, ID, et de la tension de grille, VGS ,
pendant la phase de court-circuit du transistor MOSFET Rohm SCH2090KE avant la de´faillance.
Pendant la phase de court-circuit, le MOSFET est rendu passant avec une tension VGS = 20 V .
Au de´but de cette phase, le courant de saturation, ID, augmente pendant les premie`res 4 µs du
court-circuit et pre´sente un pic d’une valeur de 104A, soit 1000A/cm2, puis diminue progressivement
jusqu’a` la fin de la phase de court-circuit. Le comportement du courant de saturation est lie´ a` l’auto-
e´chauffement de la puce qui ne peut plus eˆtre ne´glige´ en re´gime de limitation de courant sous une
forte tension d’alimentation.
Jusqu’a` une dure´e de court-circuit, TCC = 13µs, le MOSFET Rohm assure bien l’ouverture du
courant de court-circuit sans de´faillance comme indique´ a` la figure 2.8, le transistor se bloque avec
une tension VGS = −5V et le courant s’annule. L’e´nergie dissipe´e pour la dure´e de court-circuit,
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Figure 2.8 – Essai de court-circuit avant la de´faillance, TCC = 13µs, VDS = 600V , Tamb = 25˚C
TCC = 13µs, est de´finie comme e´tant l’e´nergie critique au-dela` de laquelle le composant sera de´truit.
Elle est estime´e a` EC = 6, 08J/cm
2.
La de´faillance apparaˆıt pour une dure´e de court-circuit, TCC = 14µs. La figure 2.9 pre´sente les
formes d’ondes du courant (ID) et des tensions (VGS et VDS) a` la de´faillance. Dans un premier temps,
le transistor assure l’ouverture du courant de court-circuit qui s’annule comme il est indique´ a` la figure
2.9a. Toutefois, quelques microsecondes apre`s la fin du test, un court-circuit inattendu apparaˆıt entre
la grille et la source (VGS = 0V ), alors qu’aucune de´faillance n’est observe´e entre le drain et la source
(VDS = 600V ) selon la figure 2.9b. D’autre part, le de´lai entre la fin du court-circuit et l’apparition
du de´faut peut eˆtre duˆ a` la diffusion de la tempe´rature a` l’inte´rieur du composant ce qui retarde
l’e´chauffement de l’oxyde de grille et sa de´faillance [Pietranico et al., 2010].
Au regard de ces re´sultats, deux conclusions peuvent eˆtre formule´es :
- La chute de la tension VGS est due a` l’apparition d’un courant de fuite entre grille et source. En
effet, la fragilite´ de l’oxyde, de´ja` aborde´e dans le chapitre III.1, laisse penser qu’une e´ventuelle
apparition d’un courant tunnel pourrait eˆtre responsable d’un courant de fuite permanent qui,
a` travers la re´sistance de grille, pourrait expliquer la diminution de VGS .
- La de´faillance se produit au niveau de la grille, a` l’e´tat ouvert du transistor et sous forme
d’un court-circuit physique entre grille et source. Ce mode de de´faillance, une fois analyse´ et
clairement identifie´, pourrait ouvrir des pistes inte´ressantes sur l’auto-protection des transistors.
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Figure 2.9 – Essai de court-circuit lors de la de´faillance, TCC = 14 µs, VDS = 600 V , Tamb = 25 ˚C
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Pour mieux comprendre ce qui se passe au niveau de la grille, nous avons suivi l’e´volution de la
tension de grille, VGS, durant ces essais et a` chaque augmentation de la dure´e de court-circuit. Les
re´sultats montrent qu’a` partir d’une dure´e de court-circuit e´gale a` TCC = 10µs, et pendant que le
transistor est maintenu a` l’e´tat passant, la tension grille-source commence a` diminuer comme il est
indique´ a` la figure 2.10. Cette chute de tension est probablement due a` l’apparition d’un courant de
fuite dans l’oxyde de grille comme cela a e´te´ de´taille´ dans le chapitre III.1.
Dans le cas des MOSFET SiC, la faible e´paisseur de l’oxyde constitue le handicap majeur pour
la fiabilite´ de la grille, car e´tant fin, l’oxyde est plus fragile et peut donc facilement atteindre ses
limites de fiabilite´. En outre, pendant la phase de court-circuit, nous venons rajouter une deuxie`me
contrainte, a` savoir, le champ e´lectrique duˆ a` l’application de la tension VGS . D’ou` l’apparition d’un
courant tunnel qui affecte l’isolation de l’oxyde et affaibli la grille [Nguyen et al., 2014].
D’autre part, plus la dure´e du court-circuit est longue, plus la tempe´rature de la puce est e´leve´e
(dissipation de puissance plus e´leve´e) et ainsi plus important sera le courant de fuite, ce qui explique
la chute de VGS qui devient plus significative avec la dure´e du test.
Pour mieux comprendre l’origine du de´faut, nous suivrons lors des essais de vieillissement acce´le´re´,
l’e´volution du courant de fuite de grille dans le but de trouver une corre´lation entre la de´gradation de
la grille et le dit courant.
Pour conclure sur cette partie, nous pre´cisons qu’un tel mode de de´faillance n’a jamais e´te´ observe´
sur les composants de puissance en silicium, dont la de´faillance se produit ge´ne´ralement suite a` un
emballement thermique duˆ a` une croissance brusque du courant de court-circuit [Zhuxian, 2012],
[Pietranico et al., 2011]. Cependant, meˆme si ce mode de de´faillance montre une e´ventuelle fragilite´ des
oxydes de grille, l’apparition du de´faut a` l’e´tat ouvert du transistor (courant du de´faut nul) pre´sente
un avantage de point de vue de la protection du composant teste´ et du convertisseur.
(a) VGS
IGSS
V
=20V
DRIVER
RG
V < 20VGS
(b) IGSS
Figure 2.10 – E´volution de la tension VGS durant les essais de courts-circuits successifs et mise en
e´vidence d’un courant de fuite de grille pour les essais de court-circuit de longue dure´e
2.4 Robustesse des transistors MOSFET SiC de Cree
Inte´ressons nous maintenant aux transistors MOSFET de Cree re´fe´rence´s CMF20120D. La de´marche
reste la meˆme que celle suivie dans la section 2.3, avec pour objectif l’e´tude de la robustesse de ces
composants en re´gime d’avalanche puis en re´gime de court-circuit.
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2.4.1 Re´gime d’avalanche
Le premier test d’avalanche est re´alise´ a` faible niveau de courant (IL−max = 8A) correspondant a`
la mise en e´vidence du re´gime d’avalanche et les essais sont re´pe´te´s en faisant e´voluer progressivement
le courant de drain maximal de 8A a` 24A sans de´faillance comme cela est de´taille´ sur la figure 2.11.
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Figure 2.11 – Phases d’avalanche pour deux valeurs de courant maximal (8A et 24A)
L’augmentation progressive du courant entraine une augmentation de la dure´e de la phase d’ava-
lanche, TAV , (figure 2.11) et avec elle l’e´nergie dissipe´e par le transistor. Le MOSFET CMF20120D
arrive a` supporter une phase d’avalanche d’une dure´e TAV = 13, 87µs sans de´faillance (figure 2.12),
une dure´e nettement supe´rieure a` celle supporte´e par les MOSFET Rohm (TAV = 6µs). La densite´
d’e´nergie dissipe´e pendant ce test est e´gale a` EDiss = 2, 01J/cm
2, pour un courant inductif maximal
de 24A et une tension d’avalanche d’environ 1, 8kV .
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Figure 2.12 – Formes d’ondes du courant ID et de la tension VDS du transistor MOSFET CMF20120D
pendant un essai d’avalanche, TAV = 13, 87µs, VDS = 1, 8kV , Tamb = 25˚C
L’allure de la tension drain-source est assez similaire a` celle observe´e pour les transitors MOSFET
Rohm. Ne´anmoins, pour un courant d’avalanche maximal supe´rieur a` 22A, la figure 2.13 fait apparaˆıtre
un courant de fuite qui subsiste dans le transistor apre`s la phase d’avalanche.
Pour des raisons de limitations au niveau du banc, ces essais ont e´te´ arreˆte´s apre`s une dure´e d’ava-
lanche e´gale a` 13, 87µs. Par conse´quent, nous n’avons pas pu estimer l’e´nergie critique des MOSFET
Cree ni observer leur mode de de´faillance sous des re´gimes d’avalanche. Ne´anmoins, vu l’importance du
The`se de Othman Dhouha 107
CHAPITRE 2. ROBUSTESSE EN RE´GIMES EXTREˆMES DE FONCTIONNEMENT :
AVALANCHE ET COURT-CIRCUIT
Figure 2.13 – E´volution du courant de drain, ID, durant les essais d’avalanche et mise en e´vidence
d’un courant de fuite de drain pour des courants d’avalanche supe´rieurs a` 22A
courant de fuite entre drain et source, nous supposerons que l’e´nergie critique sera un peu supe´rieure a`
celle estime´e pour la dure´e TAV = 13, 87µs (EC ≥ 2, 01J/cm2). Ainsi, l’e´nergie critique des MOSFET
Cree sera au minimum cinq fois supe´rieure a` celle des MOSFET Rohm (EC = 0, 35J/cm
2).
2.4.2 Re´gime de court-circuit
Les transistors MOSFET Cree CMF20120D sont caracte´rise´s sous les meˆmes conditions que les
MOSFET Rohm. La figure 2.14 pre´sente les formes d’ondes du courant de drain, ID, et de la tension
de grille, VGS , pendant la phase de court-circuit du composant avant la de´faillance. Les MOSFET Cree
arrivent a` supporter une phase de court-circuit e´gale a` 13µs, correspondant a` une e´nergie critique de
1J , soit 8, 35J/cm2. Ces re´sultats sont similaires a` ceux des MOSFET Rohm SCH2090KE de´taille´s
dans le paragraphe 2.3.2.
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Figure 2.14 – Formes d’onde du MOSFET Cree CMF20120 avant la de´faillance, TCC = 13µs, VDS =
600V , Tamb = 25˚C
D’autre part, la tension grille-source, suivie durant ces essais, e´volue elle aussi d’une manie`re
similaire a` celle des MOSFET Rohm pre´sente´e dans le paragraphe 2.3.2. Les re´sultats de la figure 2.15a
montrent que la tension VGS commence a` diminuer a` partir d’une dure´e de court-circuit TCC = 10µs,
suite a` l’apparition d’un courant de fuite au niveau de la grille. Ce courant devient de plus en plus
pre´ponde´rant avec la dure´e de la phase de court-circuit, et donc avec la valeur de l’e´nergie dissipe´e
pendant ces tests.
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Le changement de comportement de la tension de grille co¨ıncide avec celui du courant de court-
circuit. En effet, nous voyons sur la figure 2.15b l’apparition d’un courant de fuite au niveau de la
jonction drain-source qui subsiste apre`s la fin de la phase de court-circuit et s’accentue avec l’aug-
mentation de la dure´e de test. L’e´volution de ce courant semble entraˆıner la de´faillance du composant
sous test [Castellazzi et al., 2014].
(a) VGS (b) ID
Figure 2.15 – E´volution de (a) la tension VGS et (b) du courant de drain durant les essais de courts-
circuits successifs et mise en e´vidence des courants de fuite pour les essais de court-circuit de longue
dure´e
Tel que l’illustre la figure 2.16, la de´faillance apparaˆıt pour une dure´e de test TCC = 14µs, ce
qui correspond a` une densite´ d’e´nergie dissipe´e, EDiss = 8, 88J/cm
2, le´ge`rement supe´rieure a` l’e´nergie
critique. Dans un premier temps, le transistor assure bien la limitation du courant et re´ussi l’ouverture
du courant de court-circuit 14µs apre`s le de´but du test.
Le de´faut final surgit apre`s environ 16, 5µs du de´but de la phase de court-circuit suite a` une
e´le´vation excessive de la tempe´rature. Des de´faillances similaires ont e´te´ rapporte´es sur des JFET SiC
≪ normally-off ≫ dans [Abbate et al., 2011], ou` l’auteur justifie l’apparition du de´faut par l’augmen-
tation de la tempe´rature au-dela` de la limite de fusion de la me´tallisation.
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Figure 2.16 – De´faillance du MOSFET Cree CMF20120D, TCC = 14µs, VDS = 600V , Tamb = 25˚C
A l’instant du de´faut, la commande devient inope´rante (figure 2.16a), le courant augmente tre`s
rapidement et la tension VDS s’e´croule (figure 2.16b) jusqu’a` s’annuler. Cette de´faillance re´sulte de la
forte e´le´vation de tempe´rature au sein du cristal et peu traduire une fusion locale au niveau de la puce.
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Ce mode de de´faillance ≪ retarde´e ≫ est un cas de figure classique, il a de´ja` e´te´ observe´ sur
des composants en silicium tels que les transistors IGBT [Otsuki et al., 2003], [Laska et al., 2003],
[Lefebvre et al., 2005]. Ce phe´nome`ne de destruction se produit lorsque la dure´e de court-circuit est
le´ge`rement infe´rieure a` celle qui provoquerait sa destruction directe, mais suffisante tout de meˆme
pour engendrer sa destruction. Quant au de´lais entre la fin de court-circuit et l’apparition du de´faut,
il peut eˆtre corre´le´ au niveau de l’e´nergie dissipe´e pendant une phase de court-circuit et au niveau du
courant de fuite [Lefebvre et al., 2005]. En effet, plus la valeur de l’e´nergie dissipe´e est e´leve´e, plus le
courant de fuite est significatif et ainsi plus court sera le de´lais tdf .
2.5 Robustesse des transistors JFET SiC de Semisouth
La dernie`re partie de ce chapitre concerne l’e´valuation de la robustesse des transistors JFET
SJEP120R063 ≪ normally-off ≫ de Semisouth. Ici aussi, nous e´tudierons le comportement des JFET
SiC soumis a` des re´gimes contraignants comme l’avalanche et le court-circuit. Nous essayerons aussi
d’estimer l’e´nergie que ces composants peuvent dissiper sans de´faillance et enfin nous analyserons leur
mode de de´faillance.
2.5.1 Re´gime d’avalanche
Le protocole de´crit ante´rieurement dans le paragraphe 2.2 est repris pour les transistors JFET
SJEP120R063 ≪ normally-off ≫ a` qui nous faisons croˆıtre progressivement le courant inductif jusqu’a`
la de´faillance. Les JFET SiC teste´s arrivent a` supporter des phases d’avalanche avec un courant
maximal compris entre 18A et 22A sans de´faillance comme le montre la figure 2.17. Sur la meˆme
figure, nous observons un comportement relativement similaire a` celui des MOSFET SiC Cree. En
effet, pour un courant inductif supe´rieur a` 21A, un courant de fuite apparaˆıt et subsiste apre`s la phase
d’avalanche. Ce courant semble eˆtre a` l’origine de la de´faillance tel que pre´sente´ a` la figure 2.17.
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Figure 2.17 – Evolution du courant de drain, ID, durant les essais d’avalanche jusqu’a` la de´faillance
et mise en e´vidence d’un courant de fuite pour des courants d’avalanche supe´rieurs a` 21A
La figure 2.18 pre´sente les formes d’ondes du courant ID et de la tension VDS lors de la de´faillance.
Le de´faut a lieu pour une dure´e de TAV = 12, 2µs, ce qui correspond a` une densite´ d’e´nergie dissipe´e
e´gale a` EDiss = 2, 66J/cm
2. Au de´but de la phase d’avalanche, le courant de drain de´croˆıt line´airement
vers zero pendant que la tension d’avalanche est maintenue a` 1, 9kV . Apre`s 12, 2µs de tenue en tension,
le courant de drain re´-augmente significativement et la tension d’avalanche s’e´croule brusquement. Le
transistor se trouve ainsi en court-circuit avec un courant important et incontroˆlable.
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Figure 2.18 – De´faillance du JFET SJEP120R063, TAV = 12, 2µs, VDS = 1, 9kV , Tamb = 25˚C
2.5.2 Re´gime de court-circuit
La figure 2.19 pre´sente les formes d’ondes du courant, ID, et des tensions, VDS et VGS , pendant
la phase de court-circuit et met en e´vidence la forte robustesse des transistors JFET SiC pouvant
supporter des phases de court-circuit e´gales a` 800µs sans de´faillance. Pour ces essais, le JFET est
rendu passant avec une tension VGS = 3V et se bloque sous une tension de grille e´gale a` −15V .
Au de´but de la phase de court-circuit, le courant de drain, ID, pre´sente un pic d’environ 23A, soit
255, 5A/cm2 , puis de´croit rapidement jusqu’a` atteindre une valeur tre`s faible (≈ 2A), 200µs apre`s le
de´but du court-circuit. Cette e´volution, amplement de´taille´e dans le chapitre III.1 (paragraphe 1.2),
s’explique par le fait que les JFET SiC posse`dent une caracte´ristique avec saturation de courant qui les
rend adapte´s a` ce mode de fonctionnement extreˆme. A la fin de la phase de court-circuit, le transistor
assure bien l’ouverture du courant et se bloque pour une tension de grille e´gale a` −15V . La densite´
d’e´nergie dissipe´e au cours de ce test est estime´e a` 8, 9J/cm2.
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Figure 2.19 – Essai de court-circuit des transistors JFET avant la de´faillance, TCC = 800µs, VDS =
600V , Tamb = 25˚C
La de´faillance apparaˆıt pour une dure´e de court-circuit e´gale a` 1, 4ms, comme le montre la figure
2.20. Le de´faut apparaˆıt au niveau de la tension de grille, VGS , qui s’annule au moment du blocage du
transistor au lieu de de´croitre a` −15V (court-circuit entre grille et source). D’autre part, et a` l’instant
de l’apparition du de´faut, le courant ID s’annule et le composant continu a` supporter la tension (circuit
ouvert entre drain et source).
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Meˆme si la commande devient inope´rante, ce mode de de´faillance n’a rien de contraignant car, au
moment de l’apparition de la de´faillance le transistor s’auto-prote`ge en se bloquant. Ainsi, ce mode
de de´faillance traduit une excellente robustesse des transistors JFET de point de vue limitation de
courant.
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Figure 2.20 – De´faillance des transistors JFET de SemiSouth, TCC = 1, 4ms, VDS = 600V , Tamb =
25˚C
2.6 Conclusion
Ce chapitre a traite´ l’e´tude de la robustesse des transistors MOSFET (Rohm et Cree) et JFET
(Semisouth) en technologie carbure de silicium. Ces composants ont e´te´ teste´s sous des conditions
extreˆmes de fonctionnement, en particulier sous des re´gimes d’avalanche et de court-circuit. Les
re´sultats expe´rimentaux obtenus nous ont permis d’avoir un aperc¸u sur la robustesse des transis-
tors e´tudie´s et sur leurs modes de de´faillance.
A titre de synthe`se, un re´capitulatif des principaux re´sultats est pre´sente´ au tableau 2.1. Concernant
le fonctionnement en re´gime d’avalanche, les MOSFET Cree et les JFET Semisouth ≪ normally-
off ≫ ont pre´sente´ une robustesse satisfaisante durant les tests. Ils sont arrive´s a` supporter un tel
re´gime contraignant durant environ 12µs sans de´faillance, ce qui correspond a` des niveaux e´leve´s
d’e´nergie dissipe´e de´passant les 2J/cm2, soit une densite´ d’e´nergie au moins cinq fois plus e´leve´e que
celle des MOSFET Rohm. En effet, ces derniers n’arrivaient pas a` tenir la phase d’avalanche au-dela`
d’environ 6µs, et par conse´quent ils ont e´te´ classe´s comme e´tant les moins robustes des trois structures
e´tudie´es pour ce type de fonctionnement.
En ce qui concerne le fonctionnement en re´gime de court-circuit, les trois types d’interrupteurs de
puissance (MOSFET et JFET) ont montre´ un bonne robustesse durant ce re´gime se´ve`re, meˆme si les
JFET ≪ normally-off ≫ de Semisouth ont devance´ les MOSFET SiC en terme de tenue en court-circuit.
En effet, les JFET e´taient en mesure de supporter des phases de court-circuit pendant plus que 1ms
(et sous une tension VDS = 600V ), soit pour une dure´e cent fois plus longue que celle supporte´e par
les MOSFET SiC.
En plus des limitations de ces composants, les essais spe´cifiques en mode de court-circuit nous ont
aussi permis d’e´tudier leur modes de de´faillance repre´sentatifs d’une part de la forte robustesse des
JFET SiC et d’autre part de la relative fragilite´ des MOSFET SiC. Pour le JFET SiC, les re´sultats ont
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illustre´ un excellent comportement en mode de limitation de courant, notamment lors de la de´faillance,
quand le transistor se bloque e´vitant ainsi sa destruction totale.
Cependant, cela n’e´tait pas le cas des deux types de MOSFET qui ont re´ve´le´ une faiblesse au
niveau de leur grille. Effectivement, une re´duction de la tension VGS a e´te´ observe´e pendant les tests de
robustesse traduisant l’apparition d’un courant de fuite (courant tunnel) qui pourrait eˆtre responsable
de la de´gradation de la grille et de la de´faillance du composant.
Nous distinguons deux modes de de´faillance diffe´rents :
- Le premier est sous forme d’une brusque et rapide augmentation de courant de saturation. Ce
de´faut a e´te´ observe´ sur les MOSFET Cree, il a de´ja` e´te´ observe´ sur des composants en silicium
et a e´te´ largement e´tudie´ dans la litte´rature.
- Le deuxie`me est sous forme d’un court-circuit physique entre grille et source. Ce de´faut a e´te´
observe´ sur les MOSFET Rohm. Il s’est produit a` l’e´tat ouvert du transistor sous test, quelques
microsecondes apre`s la phase de court-circuit et a maintenu le transistor a` l’e´tat ouvert apre`s
sa de´faillance (VDS = 600V et ID = 0A). Un tel comportement n’a jamais e´te´ observe´ sur des
composants en silicium, il montre une e´ventuelle fragilite´ des oxydes de grille des MOSFET SiC
et doit eˆtre analyse´ plus en de´tail afin d’e´valuer pre´cise´ment la robustesse de ces transistors SiC
et de mieux connaitre leurs me´canismes de de´faillance.
Pour cette raison, un inte´reˆt tout particulier sera par la suite porte´ sur la robustesse des transistors
MOSFET SiC de Rohm. Dans le chapitre suivant, nous allons chercher a` e´valuer la tenue de ces
composants au vieillissement acce´le´re´ en re´gime de courts-circuits re´pe´titifs. Nous entendons aussi
mener des investigations sur les e´ventuelles de´gradations susceptibles d’apparaˆıtre pendant un tel
fonctionnement et sur les me´canismes de de´faillance responsables du court-circuit physique observe´
entre la grille et la source.
Fabricant Composant Re´fe´rence Dure´e du test E´nergie critique
Re´gime d’avalanche
Rohm MOSFET SiC SCH2090KE 6µs 0, 35J/cm2
Cree MOSFET SiC CMF20120D 13, 87µs ≃ 2, 01J/cm2
Semisouth JFET SiC SJEP120R063 12, 2µs ≃ 2, 66J/cm2
Re´gime de court-circuit
Rohm MOSFET SiC SCH2090KE 13µs 6, 08J/cm2
Cree MOSFET SiC CMF20120D 13µs 8, 35J/cm2
Semisouth JFET SiC SJEP120R063 1, 4ms 8, 9J/cm2
Table 2.1 – Re´capitulatif des re´sultats de robustesse en re´gime d’avalanche et en re´gime de court-
circuit (VDS = 600V , Tamb = 25˚C)
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Chapitre 3
Vieillissement acce´le´re´ des transistors
MOSFET SiC en re´gime de
courts-circuits re´pe´titifs
3.1 Introduction
Dans le chapitre pre´ce´dent, nous nous sommes attache´s a` e´tudier la robustesse de quelques inter-
rupteurs de puissance (des transistors MOSFET et JFET) en technologie SiC, soumis a` des re´gimes
extreˆmes de fonctionnement tels que des re´gimes d’avalanche et des re´gimes de court-circuit. Cette
premie`re de´marche nous a permis d’e´valuer les e´nergies dissipe´es par ces interrupteurs de puissance
pendant les essais, d’estimer leurs e´nergies critiques amenant a` leur de´faillance et de mettre en e´vidence
diffe´rents modes de de´faillance. De´sormais, nous allons e´valuer la tenue de ces composants au vieillis-
sement acce´le´re´, c’est a` dire aux re´gimes extreˆmes de fonctionnement re´pe´titifs, et cela afin de ve´rifier
la robustesse des transistors a` ce type de contraintes et mettre en e´vidence des e´ventuels phe´nome`nes
de vieillissement susceptibles d’apparaitre au cours de ces cycles contraignants.
Dans le cadre de ces travaux de the`se, nous nous inte´resserons a` un seul mode de fonctionnement
extreˆme, le re´gime de courts-circuits re´pe´titifs, et nous nous limiterons a` l’e´tude du vieillissement
acce´le´re´ des transistors MOSFET SiC d’un seul fabricant, les MOSFET SiC de Rohm re´fe´rence´s
SCH2090KE.
De tels essais doivent eˆtre re´alise´s sous les meˆmes conditions et ne´cessitent un suivi re´gulier de
certains parame`tres de stress e´lectrique susceptibles d’e´voluer au cours du vieillissement. Ainsi, dans
un premier temps nous de´taillerons la strate´gie de vieillissement que nous suivrons par la suite pour
re´aliser ces tests et nous de´crirons e´galement les diffe´rentes maquettes expe´rimentales re´alise´es pour
les mesures des parame`tres e´lectriques suivis lors du vieillissement.
Dans un deuxie`me temps, nous pre´senterons les re´sultats expe´rimentaux obtenus a` partir des ca-
racte´risations e´lectriques re´gulie`res et nous analyserons l’e´volution des diffe´rents indicateurs de vieillis-
sement qui pourront justifier des e´ventuels modes de de´gradation ainsi que des e´ventuels me´canismes
de de´faillance.
Enfin, nous pre´senterons une tentative d’analyse microscopique de la de´faillance des transistors
MOSFET Rohm suite aux essais de robustesse en re´gime de court-circuit. Ces observations auront
pour objectif d’e´tudier les me´canismes de de´faillance responsables du court-circuit observe´ entre la
grille et la source.
3.2 Strate´gie de vieillissement
Afin de garantir la re´gularite´ des mesures e´lectriques durant les tests re´pe´titifs, un protocole
expe´rimental doit eˆtre de´fini. Pour cela, nous somme amene´s a` de´finir les conditions de test, l’en-
semble des caracte´risations e´lectriques a` effectuer et les crite`res d’arreˆt des tests. Nous pre´cisons que
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ce protocole est commun a` tous les essais de court-circuit re´pe´titifs effectue´s et quel que soit le type
de transistor utilise´.
3.2.1 Conditions de test
Le banc de test utilise´ pour ce type d’essai est le meˆme que celui pre´sente´ a` la figure 2.2.
Les conditions des cycles re´pe´titifs sont les suivantes :
- Les tests sont effectue´s a` tempe´rature ambiante, sous une tension d’alimentation fixe, E = 600V ,
et avec une re´sistance de grille externe, RG = 47Ω.
- La dure´e des courts-circuits est e´galement fixe´e a` TCC = 5µs (TCC < TCritique) correspondant
a` une e´nergie dissipe´e (EDiss = 4, 03J/cm
2) infe´rieure a` l’e´nergie critique (EC = 6, 078J/cm
2).
La dure´e de test est limite´e a` TCC = 5µs, bien avant l’apparition de la chute de VGS (figure 3.1)
observe´e lors des essais de robustesse (chapitre III.2, paragraphe 2.3.2).
Pour rappel, en dessous de l’e´nergie critique, les composants sont a` meˆme de supporter la
re´pe´tition de plusieurs cycles de court-circuit re´pe´titifs (plus de 20, 000 courts-circuits pour
le cas des MOSFET SiC) sans de´faillance.
- La fre´quence de re´pe´tition des cycles est fixe´e a` 0, 3Hz, soit un court-circuit toute les trois
secondes. Cette pe´riode a e´te´ choisie afin d’assurer une tempe´rature des puces voisine a` celle de
semelle avant chaque cycle d’injection de puissance, e´vitant ainsi tout e´chauffement moyen de
la puce [Detzel et al., 2004].
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Figure 3.1 – Choix de la dure´e des cycles re´pe´titifs
3.2.2 Caracte´risations e´lectriques et description des moyens de mesure
Dans le but de trouver des indicateurs de vieillissement pertinents, nous relevons les caracte´ristiques
e´lectriques du composant susceptibles de varier au cours du vieillissement. L’e´volution de ces mesures
donnera par la suite une image des de´gradations apparues dans la structure du composant durant
la re´pe´tition des cycles contraignants. Pour cette raison, un suivi re´gulier, soit environ tous les 2000
courts-circuits, est re´alise´ afin d’analyser l’e´volution de certains parame`tres repre´sentatifs, a` priori, de
l’inte´grite´ de la puce, a` savoir : le courant de fuite de grille, IGSS, le courant de fuite de drain, IDSS,
la tension de seuil, VTH , la re´sistance a` l’e´tat passant, RDS(ON), la tension de grille, VGS , durant les
essais et le courant de court-circuit, ID.
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a. Caracte´risation du courant de fuite de grille
Les mesures a` faible courant sont re´alise´es a` l’aide d’un SMU (Source-Mesure-Unit) Keithley 6430.
Ce dernier inte`gre a` la fois une source de tension controˆlable et un femto ampe`reme`tre (figure 3.2a).
Il est principalement utilise´ pour mesurer de tre`s faibles courants de l’ordre de 10fA a` 105, 5mA.
La figure 3.2 explique le principe de caracte´risation du courant de fuite de grille, IGSS . La grille est
polarise´e avec une tension VGS = 15V et les e´lectrodes de drain et de source sont ici court-circuite´es.
préampli
SMU
DUT
(a) Photographie du banc de mesure a` courants faibles
DUT
VGS
A
IG
(b) Sche´ma de principe
Figure 3.2 – Photographie et sche´ma de principe de la mesure du courant de fuite de grille IGSS
b. Caracte´risation du courant de fuite de drain
Le courant de fuite de drain, IDSS, est mesure´ a` l’aide du traceur de caracte´ristiques AGILENT
B1505A. Le sche´ma de principe pour la mesure de ce courant est pre´sente´ sur la figure 3.3. Le transistor
est alimente´ en tension continue, VDC = 1200V , et les e´lectrodes de grille et de source sont court-
circuite´es.
DUT
A
VDC
VDS
Figure 3.3 – Sche´ma de principe de la mesure du courant de fuite de drain IDSS
c. Caracte´risation de la re´sistance a` l’e´tat passant
La re´sistance a` l’e´tat passant, RDS(ON), est estime´e a` partir de la caracte´ristique directe (ID =
f (VDS) a` VGS donne´e), comme suit :
RDS(ON) =
(
∂VDS
∂IDS
)
ID→0
(3.1)
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d. Caracte´risation de la tension de seuil
La tension de seuil, VTH , est de´finie comme e´tant la tension grille-source a` partir de laquelle le
composant commence a` eˆtre passant. Elle est estime´e de deux manie`res diffe´rentes : a` l’aide du traceur
de caracte´ristiques et du SMU.
Elle est de´termine´e a` partir de la caracte´ristique de transfert (ID = f(VGS) a` VDS = constante) et
a` tre`s bas niveaux de courant de drain (ID est limite´ a` 10mA pour ces tests). Pour une meilleur
estimation de cette tension, nous conside´rons la courbe
√
ID = f(VGS), ou` la valeur de la tension de
seuil est l’intersection de la tangente de la courbe
√
ID = f(VGS) avec l’axe de VGS, comme l’illustre
la figure 3.4b.
Cependant, en raison des limites du traceur de caracte´ristiques a` faibles intensite´s, cette me´thode
ne permet pas d’estimer la tension de seuil d’une manie`re tre`s pre´cise. Pour cette raison, nous optons
pour une deuxie`me me´thode en mesurant VTH a` l’aide du SMU. Pour ce faire, nous alimentons la
grille avec un tre`s faible courant (IG = 100µA) en court-circuitant les e´lectrodes entre grille et drain.
La tension de seuil correspond a` la tension mesure´e entre grille et source. Le sche´ma de principe de
cette mesure est pre´sente´ sur la figure 3.4a.
(a) Sche´ma de principe
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Figure 3.4 – Caracte´risation de la tension de seuil VTH
3.2.3 Crite`res d’arreˆt des tests
Les crite`res d’arreˆt ou les crite`res de de´faillance de´terminent la limite a` partir de laquelle les de´fauts
apparus vont s’accentuer et conduire soit a` une de´gradation plus importante soit a` la destruction du
composant. Pour notre cas d’e´tude, nous choisissons deux crite`res d’arreˆt des tests : soit la mise en
de´faut du composant, soit l’augmentation significative des courants de fuite de grille et/ou de drain,
car un niveau haut de ces courants de fuite (+100% selon la norme IEC30747−9 [Ouaida et al., 2014])
signifie que le composant n’est plus apte a` commuter et sera donc conside´re´ comme de´faillant.
3.3 Suivi du vieillissement par court-circuit
Les essais de courts-circuits re´pe´titifs, re´alise´s sur deux transistors MOSFET SiC de Rohm re´fe´rence´s
SCH2090KE (Z3 et Q4), ont e´te´ mene´s au-dela` de 20, 000 cycles. Ces tests ont e´te´ arreˆte´s avant la
de´faillance des composants mais apre`s une de´gradation significative des diffe´rents indicateurs de vieillis-
sement. Les re´sultats que nous pre´sentons dans cette partie concernent l’e´volution des parame`tres
e´lectriques suivis pendant le vieillissement.
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3.3.1 Courant de fuite de grille
Dans le chapitre pre´ce´dent, paragraphe 2.3.2, nous avons observe´ une diminution de la tension VGS
pendant les essais de robustesse en re´gime de court-circuit. Cette chute de tension e´tait probablement
due a` l’apparition d’un courant de fuite de grille pendant la phase de court-circuit et qui semble eˆtre
responsable de la de´faillance du composant. Dans ce contexte, nous suivons l’e´volution du courant de
fuite, IGSS , afin d’e´tudier la de´gradation de la grille au cours du vieillissement.
La figure 3.5 pre´sente la variation du courant de fuite de grille en statique des deux transistors
e´tudie´s. Durant les premiers 10, 000 cycles, la valeur du courant reste tre`s faible (quelques pA) et
ne pre´sente aucune progression. C’est a` partir d’environ 15, 000 courts-circuits que nous notons une
augmentation significative de IGSS. Pour le MOSFET Q4, le courant de fuite augmente progressive-
ment jusqu’a` de´passer les 10nA apre`s 25, 000 cycles. Pour le MOSFET Z3, son courant de fuite croˆıt
progressivement jusqu’a` atteindre plus de 8nA apre`s 20, 000 cycles, puis redevient ne´gligeable pendant
environ 10, 000 cycles. Au-dela` de 32, 000 courts-circuits, le courant de fuite du MOSFET Z3 de´passe
les 100µA ce qui entraine l’arreˆt des tests.
Ces re´sultats montrent clairement une de´gradation de l’oxyde de grille apre`s environ 20, 000 cycles
contraignants. En effet, l’augmentation significative du courant de fuite peut de´grader l’inte´grite´ de
l’oxyde (perte partielle d’isolation) engendrant ainsi la de´gradation permanente de la grille
[Nguyen et al., 2014]. Par conse´quent, nous conside´rons que les MOSFET deviennent inope´rants au-
dela` de 20, 000 courts-circuits.
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Figure 3.5 – E´volution du courant de fuite de grille, IGSS, au cours du vieillissement, VGS = 15V ,
VDS = 0V
3.3.2 Courant de fuite de drain
Pour le MOSFET Q4, des re´sultats similaires a` ceux pre´sente´s dans la figure 3.5 sont observe´s
pour le courant de fuite de drain, IDSS, comme le montre la figure 3.6 de gauche. En effet, les donne´es
enregistre´es durant les premiers 10, 000 cycles ne re´ve`lent aucune e´volution de IDSS dont l’intensite´ ne
de´passe pas 40µA. Par contre, ce courant augmente brutalement d’environ 260µA apre`s 15,000 cycles
et de´passe les 300µA au-dela` de 21, 000 courts-circuits, (ce qui n’est pas visible sur la figure 3.6) ce
qui entraine l’arreˆt des tests pour ce transistor. Quant au MOSFET Z3, son courant de fuite reste
relativement faible durant les essais (IDSS < 50µA).
En regardant de plus pre`s (figure 3.6 de droite), il apparaˆıt que ce courant, et pour le cas des deux
MOSFETs, ne pre´sente aucune e´volution durant les premiers 8, 000 cycles. Nous notons, en outre,
que le courant de fuite du MOSFET Q4 (IDSS ≈ 36µA) est initialement deux fois plus important
que celui du MOSFET Z3 (IDSS ≈ 18µA). Ce n’est qu’a` partir d’environ 10, 000 cycles que nous
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observons une le´ge`re augmentation des deux courants (points encercle´s). D’autre part, le courant de
fuite du MOSFET Z3 augmente progressivement jusqu’a` atteindre 46µA (apre`s 25, 000 courts-circuits)
puis de´croit a` 25µA. Ces essais ont e´te´ poursuivis jusqu’a` environ 30, 000 cycles.
Figure 3.6 – E´volution du courant de fuite de drain, IDSS , au cours du vieillissement, VGS = 0V ,
VDS = 1200V
L’apparition du courant de fuite peut eˆtre corre´le´e a` un changement de comportement au ni-
veau de la caracte´ristique de grille (de´gradation de l’oxyde) et au niveau de la tension de seuil
[Castellazzi et al., 2014]. Pour le MOSFET Q4, par exemple, nous voyons une e´volution similaire
des deux courants de fuites (IDSS et IGSS) a` partir de 15, 000 courts-circuits, c’est a` dire au moment
ou` la de´gradation de la grille devient significative. Nous verrons dans le paragraphe qui suit que la
premie`re augmentation du courant de fuite de drain (apre`s 10, 000 cycles) co¨ıncide avec l’e´volution de
la tension de seuil.
3.3.3 Tension de seuil
En ce qui concerne la tension de seuil, VTH , aucune variation significative n’est enregistre´e au cours
des premiers cycles des essais de vieillissement du MOSFET SiC. Une le´ge`re diminution est observe´e
apre`s 10, 000 courts-circuits (d’environ 0, 27V ) comme le montre la figure 3.7. Cette chute apparaˆıt de
fac¸on synchrone avec le courant de fuite de drain note´e dans le paragraphe 3.3.2. Au-dela` de 10, 000
cycles, seule une diminution significative de la tension de seuil du MOSFET Q4 est observe´e, juste
avant l’arreˆt des tests.
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Figure 3.7 – E´volution de la tension de seuil, VTH , au cours du vieillissement des MOSFET SiC,
mesure re´alise´e a` l’aide du traceur de caracte´ristiques AGILENT B1505A
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Les mesures de la figure 3.7 ont e´te´ de´termine´es a` l’aide du traceur comme cela a e´te´ explique´ dans
le paragraphe 3.2.2. Pour une mesure encore plus fine de la tension de seuil, nous l’avons paralle`lement
mesure´e a` l’aide du SMU. La figure 3.8 pre´sente un comparatif de ces deux mesures pour le cas du
MOSFET Z3 ou` nous observons une e´volution identique de la tension mais avec un seuil plus faible
pour la mesure a` l’aide du SMU.
Le comportement de la tension de seuil est duˆ a` un changement au niveau de la caracte´ristique de
l’ensemble grille/oxyde/semi-conducteur suite a` l’apparition d’un courant tunnel qui a engendre´ des
pie`ges dans l’oxyde et a` l’interface SiC/SiO2, d’ou` la chute de la tension VTH [Lelis et al., 2008].
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Figure 3.8 – Comparatif entre la mesure de la tension de seuil, VTH , a` l’aide du traceur et celle a`
l’aide du SMU, pour le cas du MOSFET Z3
3.3.4 Re´sistance a` l’e´tat passant
La figure 3.9 pre´sente l’e´volution de la re´sistance a` l’e´tat passant, RDS(ON), en fonction du nombre
de courts-circuits subit par les deux MOSFET, Q4 et Z3. La re´sistance est normalise´e par rapport a`
sa valeur initiale, calcule´e avant le de´but des tests (
RDS(ON)
R0
).
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Figure 3.9 – E´volution de la re´sistance a` l’e´tat passant RDS(ON) au cours du vieillissement, VGS =
20V , VDS = 1V
Nous observons une augmentation progressive de la RDS(ON) durant les essais re´pe´titifs. Elle a
enregistre´ une hausse d’environ 40% pour le MOSFET Q4 apre`s 21,000 courts-circuits, et d’environ
30% pour le MOSFET Z3 au-dela` de 25, 000 cycles.
Cette e´volution se traduit par une de´gradation significative, soit au niveau des fils de bonding,
soit au niveau de la me´tallisation de source. Effectivement, des re´sultats similaires ont e´te´ observe´s
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sur des composants en silicium ou` l’augmentation de la RDS(ON) e´tait e´galement accompagne´e d’une
de´gradation importante de la me´tallisation due a` la reconstitution d’aluminium au cours du vieillisse-
ment [Testa et al., 2012], [Pietranico et al., 2010], [Martineau et al., 2010].
L’augmentation de la re´sistance de me´tallisation se traduit en re´gime de conduction par une di-
minution de la tension grille-source applique´e a` l’ensemble des cellules, ce qui augmente e´galement la
re´sistance du semi-conducteur.
Ne´anmoins, pour notre cas d’e´tude, ce constat a besoin de plus d’investigations afin de corre´ler la
forte croissance de la re´sistance a` l’e´tat passant des MOSFET SiC a` la reconstruction de l’aluminium
ou peut eˆtre a` un autre me´canisme de de´faillance.
3.3.5 Courant de court-circuit
L’e´volution du courant de court-circuit est intrinse`quement corre´le´e a` celle de la re´sistance a` l’e´tat
passant [Berkani et al., 2013]. Par conse´quent, l’augmentation de la dite re´sistance, observe´e dans le
paragraphe 3.3.4, signifie une diminution au niveau du courant de drain. En effet, la figure 3.10 qui
pre´sente les formes d’ondes de la tension, VDS , et du courant, IDS , pendant la phase de court-circuit,
illustre clairement une de´croissance significative de ce courant, d’environ 60A apre`s 21, 000 cycles pour
le MOSFET Q4 (figure 3.10a) et 80A au-dela` de 29, 000 courts-circuits pour le MOSFET Z3 (figure
3.10b).
(a) Cas de MOSFET Q4 (b) Cas de MOSFET Z3
Figure 3.10 – E´volution de la tension drain-source, VDS, et du courant de drain, ID, au cours du
vieillissement
Des constatations identiques ont pu eˆtre effectue´es sur des MOSFET SiC de Cree soumis aussi
a` des re´gimes de court-circuit re´pe´titifs dans [Castellazzi et al., 2014]. L’auteur met en e´vidence une
augmentation locale de la tempe´rature au voisinage des fils de bonding de source, cause´e par la
distribution non homoge`ne du courant. Ce phe´nome`ne s’accentue avec le vieillissement ce qui explique
la re´duction du courant de court-circuit et avec lui l’augmentation de la re´sistance a` l’e´tat passant.
3.3.6 Tension de grille
D’autres caracte´risations ont e´te´ re´alise´es afin d’e´tudier le comportement de la grille, notamment
l’e´volution de la tension grille-source pre´sente´e a` la figure 3.11, durant le vieillissement. Une augmen-
tation de cette tension est enregistre´e durant les tests re´pe´titifs et qui devient importante au-dela` de
15, 000 cycles pour le MOSFET Q4 (figure 3.11a) ainsi que pour le MOSFET Z3 (figure 3.11b).
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(a) Cas de MOSFET Q4 (b) Cas de MOSFET Z3
Figure 3.11 – E´volution de la tension de grille, VGS, au cours du vieillissement
Nous notons que ces observations sont contradictoires a` ce qui a e´te´ observe´ sur la tension de seuil
(paragraphe 3.3.3) et sur la tension VGS lors des tests de robustesse (chapitre III.2, paragraphe 2.3.2),
qui ont enregistre´ une diminution suite a` une de´gradation de grille.
Toutefois, l’e´volution de VGS au cours du vieillissement traduit elle aussi une de´gradation au
niveau de l’oxyde de grille, mais cette fois elle concerne plus particulie`rement une de´gradation entre
les e´lectrodes de drain et de grille. Cette de´gradation co¨ıncide avec l’augmentation significative du
courant de fuite de drain (notamment de celui du MOSFET Q4) qui se traduit via la re´sistance du
circuit de commande de grille par une augmentation de la tension VGS.
Cette augmentation reste ne´anmoins limite´e par l’effet des fuites au niveau de la jonction grille-
source ce qui explique la diminution de la tension un peu avant la fin du test. En revanche, cette
hypothe`se ne´cessitera des investigations plus pousse´es telles qu’un suivi du courant de fuite entre
grille et drain notamment a` haute tempe´rature.
3.4 Analyse microscopique des de´faillances
Les tests de robustesse ainsi que les tests de vieillissement en re´gime de court-circuit re´alise´s sur
les transistors MOSFET Rohm ont montre´ une fragilite´ au niveau de l’oxyde de grille.
L’analyse macroscopique des phe´nome`nes de de´gradation durant ces tests a mis en e´vidence l’ap-
parition d’un fort courant de fuite de grille, responsable de la de´gradation de la grille et par la suite
de la de´faillance du composant sous forme d’un court-circuit physique entre grille et source.
Par conse´quent, nous supposons le´gitimement que le de´faut est localise´ dans l’oxyde de grille et
nous essayerons de confirmer cette hypothe`se avec une analyse microscopique.
L’analyse microscopique des me´canismes de de´gradation a e´te´ re´alise´e au laboratoire GPM de l’Uni-
versite´ de Rouen. Tout d’abord, les MOSFET en boitier TO247 de´faillants suite aux essais destructifs
en court-circuit ont e´te´ de´sencapsule´s suivant le protocole d’ablation laser puis d’attaque chimique a`
l’acide sulfurique.
Ensuite, nous avons re´alise´ une microscopie e´lectronique a` balayage (MEB) afin d’observer des
e´ventuels de´fauts de surface.
Une fois le de´faut e´tait localise´ et pour une analyse plus fine, nous avons effectue´ une microanalyse
par E´nergie Dispersive de rayon X (EDX) sur un e´chantillon dans l’objectif d’identifier sa composition
qualitative et/ou quantitative.
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Le tableau 3.1 affiche l’ensemble des composants que nous allons analyser dans ce paragraphe ainsi
que la nature de la de´faillance :
Composant Re´fe´rence Type de de´faillance
MOSFET #1 SCH2090KE De´faillant suite a` un test de robustesse en court-circuit, TCC = 13µs
MOSFET #2 SCH2090KE De´faillant suite a` un test de robustesse en court-circuit, TCC = 15µs
Table 3.1 – Transistors MOSFET Rohm analyse´s
La figure 3.12a pre´sente une vue de dessus de la puce MOSFET Rohm. Nous distinguons les
pads de la source et de la grille ainsi que trois fils de bonding, deux fils de grand diame`tre connecte´s
a` la me´tallisation de source et un fil de petit diame`tre correspondant au contact de grille. Sur la
figure 3.12b, nous observons la structure e´le´mentaire (les cellules e´le´mentaires) en forme de carre´s et
paralle`lement la passivation entre la me´tallisation de source et celle de grille.
Padsde source
Pad de grille
Fils de bonding
de source
Fil de bonding
de grille
(a)
Passivation
Métallisation de grille
Métallisation de source
(b)
Figure 3.12 – (a) Vue de dessus et (b) structure e´le´mentaire de la puce du MOSFET Rohm
SCH2090KE
3.4.1 MOSFET Rohm #1
Pour le premier MOSFET analyse´, une inspection en surface nous permet de voir une zone de
fusion au niveau de la passivation entre la source et la me´tallisation de grille. Cette zone est encercle´e
sur la figure 3.13a. En effet, un de´bordement de la me´tallisation de source, clairement visible sur la
figure 3.13b, semble eˆtre l’origine du court-circuit physique entre la source et la grille observe´ lors de
la de´faillance du composant (chapitre III.2, paragraphe 2.3.2).
De plus, a` droite de cette zone de fusion, nous observons d’une part des craquelures au niveau de
la me´tallisation de source et d’autre part une structure e´le´mentaire non homoge`ne en forme de carre´s
et de cercles (figure 3.13c).
Ces observations laissent penser qu’une augmentation locale importante de la tempe´rature s’est
produite dans cette zone lors de la de´faillance et qui est responsable de ces de´formations. En ef-
fet, la contrainte thermique durant le test de robustesse associe´e aux proprie´te´s me´caniques des
diffe´rents e´le´ments du composants (semi-conducteur, Aluminium) sont responsables des contraintes
thermome´caniques, qui, a` leurs tours, entrainent une de´formation plastique de la couche d’aluminium
[Ciappa, 2002].
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Zoneinspectée
(a)
Métallisation de grille
Métallisation de source
Zone de fusion
(b)
Structure non homogène
(c)
Figure 3.13 – (a) Zone inspecte´e,(b) Zone de fusion au niveau de la passivation entre la me´tallisation
de source et celle de grille et (c) Craquelure et structure non homoge`ne
3.4.2 MOSFET Rohm #2
Pour le deuxie`me composant e´tudie´, nous apercevons e´galement une autre zone de fusion, cette fois
au niveau de la me´tallisation de source mais toujours a` proximite´ de la grille. Cette zone est encercle´e
sur la figure 3.14a et agrandie sur les figures 3.14b et 3.14c.
Nous pouvons constate´ clairement que les cellules e´le´mentaires sont obstrue´es suite a` un de´bordement
d’un ou de plusieurs mate´riaux dont la nature va eˆtre identifie´e apre`s une microanalyse par rayons X
(EDX).
Des analyses EDX (inspection en surface) ont e´te´ effectue´es pour connaitre la composition e´le´ment-
aire de deux cellules situe´es dans la zone de fusion observe´e (figure 3.14b).
Pour la cellule #1, les observations permettent de quantifier des hautes teneurs en aluminium et
de faibles proportions en titane et en argent. Le spectre et les re´sultats quantitatifs sont pre´sente´s a`
la figure 3.15.
Pour la cellules #2, l’analyses montrent une pre´sence pre´ponde´rante de l’aluminium, des teneurs
importantes en carbone et en oxyge`ne, des faibles teneurs en silicium et des traces de titane, de cuivre
et d’argent. Le spectre et les re´sultats quantitatifs pour la cellule #2 sont pre´sente´s a` la figure 3.16.
Au regard de ces premiers constats, plusieurs hypothe`ses peuvent eˆtre formule´es :
Pour la cellule #1 :
- Si nous supposons que l’alliage aluminium/titane (Al-Ti) est celui de la me´tallisation et que
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l’argent provient de celui de la brasure (e´tain/argent/cuivre (Sn-Ag-Cu)), la remonte´e de l’argent
en surface pourrait prouver qu’il y a eu une fusion a` cet endroit.
Pour la cellule #2 :
- La` aussi, la pre´sence de l’argent et du cuivre pourrait de´montrer la remonte´e de la brasure
(Sn-Ag-Cu) en surface, mais dans ce cas, il faudrait enqueˆter sur l’absence de l’e´tain.
- Le silicium pourrait provenir soit du semi-conducteur SiC, soit de la me´tallisation qui peut
contenir des traces de Si (≈ 3%). Cependant, l’absence de ce mate´riau dans la me´tallisation
de la cellule #1 nous oriente plutoˆt vers la premie`re supposition, surtout avec la pre´sence du
carbone en surface.
Enfin, nous pre´cisons que ces hypothe`ses ne peuvent eˆtre valide´es, tant que nous ignorons la
composition qualitative et/ou quantitative des diffe´rents mate´riaux de la structure. Il convient aussi
de pre´ciser, que nous n’avons pas pu pousser l’analyse plus loin et qu’il faudra, en perspective, analyser
d’autres cellules situe´es dans la zone de fusion (figure 3.14b), refaire des observations sur d’autres
MOSFET Rohm ayant subis le meˆme type de stress et enfin comparer ces re´sultats avec ceux d’un
composant neuf.
Zoneinspectée
(a)
Spectrum 2
Spectrum 1
(b) (c)
Figure 3.14 – (a) Zone inspecte´e, (b)&(c) Zone de fusion au niveau la me´tallisation de source
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(a) (b)
Figure 3.15 – (a) Analyse EDX et (b) re´sultats quantitatifs de la cellule #1
(a) (b)
Figure 3.16 – (a) Analyse EDX et (b) re´sultats quantitatifs de la cellule #2
3.5 Conclusion
Ce chapitre a e´te´ consacre´ a` l’e´tude du comportement des transistors MOSFET SiC pendant des
tests de fatigue acce´le´re´e, en particulier lors des essais en re´gime de courts-circuits re´pe´titifs. Nous
avons pre´sente´ les principaux re´sultats expe´rimentaux obtenus pendant des essais de vieillissement
re´alise´s sur deux transistors MOSFET Rohm, re´fe´rence´s SCH2090KE, et a` pre´sent commercialise´s
sous la re´fe´rence SCH2080KE. Durant ces tests, certains parame`tres e´lectriques ont e´te´ suivis afin de
constituer des indicateurs de de´gradation et d’identifier par la suite des me´canismes de de´faillance.
Les essais de stress re´pe´titifs ont e´te´ effectue´s pour une dure´e de court-circuit e´gale a` 5µs, ce qui
correspond a` une e´nergie dissipe´e (EDiss = 4, 03J/cm
2) infe´rieure a` l’e´nergie critique amenant a` la
de´faillance (EC = 6, 078J/cm
2), e´tant donne´ que le nombre de court-circuit que peut supporter un
transistor est tre`s fortement de´pendant de la valeur de l’e´nergie dissipe´e pendant le re´gime de court-
circuit. A ce niveau d’e´nergie, les MOSFET Rohm ont pu supporter plus de 20, 000 cycles re´pe´titifs
sans de´faillance.
Paralle`lement, des caracte´risations e´lectriques re´gulie`res ont e´te´ re´alise´es afin de suivre l’e´volution
des courants de fuite de grille et de drain, la tension de seuil, la re´sistance a` l’e´tat passant et les formes
d’ondes du courant (ID) et des tensions (VGS et VDS) pendant le test de court-circuit.
Les observations ont souligne´ une de´gradation relativement rapide des diffe´rentes caracte´ristiques
des composants a` partir d’environ 10, 000 cycles. Effectivement, c’est apre`s une dizaine de milliers de
courts-circuits que nous avons observe´ les toutes premie`res e´volutions des parame`tres, avec une le´ge`re
diminution de la tension de seuil d’environ 0, 27V et une faible augmentation du courant de fuite
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de drain d’environ 10µA. Ces changements ont co¨ıncide´ avec le de´but de la de´gradation de la grille
qui s’est accentue´e au-dela` de 15, 000 cycles. Cette de´gradation e´tait assure´ment la conse´quence de la
croissance significative du courant de fuite de grille qui a de´passe´ 8nA et du courant de fuite de drain
qui a atteint 40µA apre`s 20, 000 cycles.
D’autre part, la re´sistance a` l’e´tat passant, elle aussi a enregistre´e une croissance de l’ordre de
30 a` 40% de sa valeur initiale, une e´volution qui pourrait nous donner une ide´e sur l’ampleur de la
de´gradation au niveau de la me´tallisation de source et/ou des fils des bonding.
Ainsi, nous pouvons supposer que les de´gradations au niveau de la grille sont responsables de l’aug-
mentation des courants de fuite, et que celles de la me´tallisation sont responsables de l’augmentation
de la re´sistance a` l’e´tat passant, sans corre´lation entre ces deux me´canismes.
Ensuite, nous avons mene´ des investigations pre´liminaires en vu d’e´tudier les me´canismes de
de´faillance des transistors MOSFET SiC ayant subis des tests destructifs en court-circuit. Pour ce
faire, des analyses fines ont e´te´ effectue´es, telles que des observations au MEB et des microanalyses
par rayon X (EDX), qui nous ont permis d’observer des zones susceptibles d’eˆtre a` l’origine de la
de´faillance des MOSFET, notamment le court-circuit physique entre grille et source.
Ce chapitre vient cloˆturer la partie consacre´e a` la robustesse des interrupteurs de puissance en
carbure de silicium, soumis a` des re´gimes extreˆmes de fonctionnement tels que l’avalanche et le court-
circuit. En guise de synthe`se, que ce soit pour les tests de robustesse ou pour les essais de fatigue
acce´le´re´e en re´gime de court-circuit, nous confirmons que la structure de la grille reste le principale
point faible de la structure MOSFET SiC, car, la fragilite´ de l’oxyde de grille affecte la fiabilite´ du dit
composant pendant son fonctionnement en re´gime extreˆme tel que le court-circuit. Cette fragilite´ se
re´sume en trois principaux points : la faible e´paisseur de l’oxyde (afin d’obtenir une faible tension de
seuil), le fort champ e´lectrique dans le die´lectrique quand le composant est commande´ sous une tension
de grille e´gale a` 20V et e´ventuellement la forme de l’oxyde (diffe´rence de comportement entre le MOS
a` tranche´es et le planar). Ces points sont responsables de l’apparition d’un fort courant de fuite qui va
engendrer par la suite la de´faillance ou tout du moins une de´gradation se´ve`re de la grille. Ne´anmoins,
les MOSFET SiC pre´sentent une robustesse relativement satisfaisante en re´gime de court-circuit meˆme
s’ils restent classe´s derrie`re les transistors JFET SiC [Huang et al., 2013], [Bouarroudj et al., 2010],
[Boughrara et al., 2009].
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interrupteurs de puissance SiC
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Chapitre 1
Mode´lisation du VDMOSFET et de la
diode Schottky
1.1 Introduction
De plus en plus compacts, les dispositifs de conversion d’e´nergie fortement inte´gre´s regroupent de
fac¸on confine´e la partie puissance (puces et/ou modules) et les circuits de commande rapproche´e. les
composants de puissance, regroupant a` la fois la commande et la puissance, se voient confronte´s a` un
accroissement constant des densite´s de puissance. Cet accroissement se traduit par une forte puissance
dissipe´e au sein de ces dispositifs. La dissipation de puissance des interrupteurs a` semi-conducteur
et leur ne´cessaire refroidissement, demeurent l’un des obstacles majeurs a` leur inte´gration a` grande
e´chelle. Ainsi, cela fait de la tempe´rature un parame`tre incontournable dans la conception des circuits,
qu’il convient de maˆıtriser de`s la phase de conception.
Par ailleurs, la connaissance de celle-ci est une donne´e essentielle dans la pre´vision du vieillissement
des composants et donc, dans l’estimation de leur dure´e de vie. La quantification de la tempe´rature est
ainsi cruciale pour le dimensionnement des dispositifs thermiques et pour l’e´tablissement du compromis
performance/fiabilite´.
Les mode`les e´lectrothermiques pre´sentent une alternative se´rieuse pour pre´dire la tempe´rature, si
tant est que ces derniers sont aptes a` repre´senter de fac¸on pre´cise et fide`le le comportement re´el des
composants, la dynamique des effets thermiques ainsi que l’influence de la tempe´rature sur les per-
formances e´lectriques. D’ou` le recours aux mode`les compactes qui de´crivent a` la fois les performances
statiques, dynamiques et e´lectrothermiques du dispositif.
Cette partie du me´moire sera de´die´e a` la mode´lisation compacte des dispositifs a` semi-conducteur
SiC. L’objectif est de de´velopper des mode`les capables de de´crire avec pre´cision le comportement sta-
tique et dynamique des transistors de puissance en prenant en compte les spe´cificite´s du mate´riau
SiC et l’e´volution des parame`tres e´lectriques sous l’influence de la tempe´rature. En plus, ces mode`les
devront permettre l’estimation des pertes avec prise en compte du couplage e´lectro-thermique, et le
calcul des
dv
dt
et
di
dt
pouvant servir a` l’estimation des perturbations conduites.
Cette partie est de´coupe´e en trois chapitres. Le premier chapitre de´crit le mode`le analytique
de´veloppe´ pour la structure du transistor MOSFET vertical double diffuse´ (DiMOSFET) 4H-SiC
(MOSFET Cree CMF20120D) et le mode`le d’une diode Schottky SiC (C2D20120D).
Le deuxie`me chapitre a pour objectif la mise en place d’une me´thodologie d’extraction de pa-
rame`tres, e´tape indispensable dans le cas d’une mode´lisation compacte complexe et inte´grant de nom-
breux parame`tres inconnus. Cette phase sera effectue´e a` l’aide du logiciel MATLAB et nous permettra
de valider les deux mode`les (MOSFET et diode Schottky) en statique.
Enfin, ces mode`les seront code´s en VHDL-AMS puis imple´mente´s dans un circuit de simulation
SIMPLORER. Le troisie`me chapitre aborde enfin les re´sultats de simulation re´alise´s sur SIMPLORER, ce
qui nous permettra de valider les mode`les en dynamique.
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1.2 Mode`le du VDMOSFET CMF20120D
Dans cette section, nous allons de´tailler le mode`le du transistor MOSFET SiC qui permet de
repre´senter le comportement propre du transistor (canal et zone de drift) et de ses capacite´s in-
trinse`ques.
La topologie du mode`le physique du VDMOSFET SiC est pre´sente´e sur la figure 1.1 [Baliga, 2010],
[McNutt et al., 2004a]. Les diffe´rentes composantes du dit mode`le sont les suivantes :
- un transistorMOS qui repre´sente la source de courant du VDMOSFET (courant dans le canal).
- une capacite´ entre l’oxyde de grille et la source, forme´e de deux capacite´s mises en paralle`le :
la capacite´ Coxs entre la grille et la couche N
+ de source, et la capacite´ Cm entre la grille et
la me´tallisation de source. Ces capacite´s peuvent eˆtre conside´re´es comme e´tant constantes dans
l’hypothe`se ou` les zones de charges d’espace, pouvant apparaˆıtre dans les re´gions N+ et P , ont
une faible e´paisseur [Buttay, 2004].
- une capacite´ entre grille et drain constitue´e de deux capacite´s mises en se´rie : l’une constante,
note´e Coxd, forme´e par la couche d’oxyde, l’autre cre´e´e par l’extension de la zone de charge
d’espace et fortement variable avec la tension grille-drain, VGD, il s’agit de la capacite´ Cgdj .
- une capacite´ variable entre drain et source note´e CDS, elle aussi est affecte´e par l’extension de
la zone de charge d’espace.
- la re´sistance de la re´gion de drift qui assure la tenue en tension du MOSFET, RDrift.
- la re´sistance se´rie de la re´gion N+ de drain, RS .
G
D
S
P
CDS
MOSCoxs
Cm
Cgdj
Coxd
RDrift
RS
Wcell
Lch
t
N+
N Région
de drift
Zone de charge
d’espace
N+
+
N
+
P+
-
Figure 1.1 – Topologie du mode`le physique du transistor VDMOSFET SiC
1.2.1 Proprie´te´s physiques du carbure de silicium
Avant de pre´senter le mode`le de´veloppe´ pour le transistor MOSFET SiC, nous allons commencer
par introduire les proprie´te´s physiques du carbure de silicium exprime´es en fonction de la tempe´rature.
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La connaissance des proprie´te´s de ce mate´riau nous permettra, non seulement d’avoir un mode`le
pre´cis qui reproduit fide`lement le comportement physique et e´lectrique du composant, mais e´galement
de prendre en compte en toute rigueur le parame`tre tempe´rature.
Le tableau 1.1 introduit les proprie´te´s physiques du 4H-SiC qui seront utilise´es par la suite
dans le mode`le du MOSFET et telles qu’elles ont e´te´ reporte´es dans la litte´rature, pre´cise´ment
par LEVINSHTEIN, RUMYANTSEV et SHUR dans [Levinshtein et al., 2001b], par RUMYANTSEV dans
[Rumyantsev et al., 2009] et par RUFF dans [Ruff et al., 1994].
Proprie´te´s physiques E´quations Unite´s
du 4H-SiC
Densite´ effective des e´tats
dans la bande de conduction,
[Levinshtein et al., 2001b]
NC (Tj) = 3, 25× 1015 · (Tj)3/2
(
m−3
)
Densite´ effective des e´tats
dans la bande de valence,
[Levinshtein et al., 2001b]
NV (Tj) = 4, 8× 1015 · (Tj)3/2
(
m−3
)
Bande interdite,
[Levinshtein et al., 2001b]
Eg (Tj) = Eg (T0)− 6, 5× 10−4 ·
(
T j2
Tj + 1300
)
(eV )
Concentration intrinse`que,
[Levinshtein et al., 2001b]
ni (Tj) = (NCNV )
1/2 · e−
−Eg(Tj)×q
2kTj
(
m−3
)
Tension de diffusion,
[Ruff et al., 1994]
Vbi (Tj) =
kTj
q
· ln
(
N+DN
−
A
n2i
)
(V )
Mobilite´ des porteurs
de charge libres,
[Rumyantsev et al., 2009]
µn (Tj) = µn (T0) ·
(
Tj
T0
)−γ (
m2/V.s
)
Table 1.1 – Proprie´te´s physiques du carbure de silicium
avec :
- T0 la tempe´rature de re´fe´rence e´gale a` 25˚C, soit 298, 15˚K, Tj la tempe´rature de surface de
la puce (K).
- k la constante de Boltzmann (J/K), q la charge e´le´mentaire d’e´lectron (C).
- ND et NA les concentrations respectives des dopages N et P, exprime´es en (m
−3).
- γ le coefficient de tempe´rature positif de la mobilite´ µn.
1.2.2 Courant dans le canal
Le mode`le de la source de courant, IMOS, que nous somme amene´s a` proposer, adapte la mode´lisation
empirique introduite par MCNUTT dans [McNutt et al., 2004a]. Ce mode`le de´crit deux re´gimes de
fonctionnement du courant, IMOS : le re´gime line´aire (VDS ≤ (VGS − VTH)) et le re´gime sature´
(VDS > (VGS − VTH)).
Les zones de fonctionnement du transistor, sont pre´sente´es comme suit :
IMOS =

0 , pour VGS < VTH (1.1a)
KfKp
1 + θ (VGS − VTH)×
[
(VGS − VTH)VDS − P y−1vf V yDS (VGS − VTH)
2−y
y
]
, pour VDS ≤ (VGS − VTH)
(1.1b)
Kp (VGS − VTH)2
2 (1 + θ (VGS − VTH)) , pour VDS > (VGS − VTH) (1.1c)
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avec :
- Kp la transconductance exprime´e en (A/V
2). Le terme de transconductance est utilise´ ici d’une
manie`re abusive, car la transconductance exprimant la relation entre le courant, ID, et la tension,
VGS , (gm =
∂ID
∂VGS
) s’exprime en (A/V ) [Baliga, 2010].
- θ un parame`tre de correction empirique (V −1) introduit pour tenir compte de la re´duction de la
mobilite´ des e´lectrons dans le canal suite a` l’apparition d’un champs e´lectrique transversal. Ce
champ apparaˆıt suite a` l’application de la tension VGS .
- Pvf et Kf deux facteurs de correction respectivement de la tension de pincement, Vpincement, et
de la transconductance, Kp.
- y un exposant exprime´ par l’e´quation 1.2.
y =
Kf
Kf −
Pvf
2
(1.2)
Pour tenir compte de l’aspect thermique dans le mode`le du courant IMOS, nous somme amene´s a`
mettre en e´vidence la de´pendance en tempe´rature des diffe´rentes grandeurs physiques et des facteurs
empiriques du mode`le. Pour ce faire, nous commenc¸ons par identifier les parame`tres thermosensibles
du courant puis les exprimer en fonction de la tempe´rature. Ces parame`tres sont VTH , Kp, Kf , Pvf
et θ.
Pour le cas de la tension de seuil et de la transconductance (celle exprime´e en A/V 2), nous adoptons
leurs formules physiques telles qu’elles ont e´te´ de´finies par BALIGA dans [Baliga, 2010].
La tension de seuil, VTH , est exprime´e sous la forme suivante :
VTH =
√
4 εSiCkTjNA ln
(
NA
ni
)
Coxd
+
2kTj
q
ln
(
NA
ni
)
− Qoxd
Coxd
(1.3)
ou`
Coxd =
3, 9 ε0
tox
(1.4)
avec : ε0 et εSiC les permittivite´s respectives du vide et du semi-conducteur SiC (F/m), Coxd la
capacite´ de l’oxyde de grille (F/m2), tox l’e´paisseur de l’oxyde (m) et Qoxd la charge effective totale
dans l’oxyde (C) qui est suppose´e nulle afin de simplifier l’expression de la tension de seuil.
La transconductance, Kp, que nous multiplions par le nombre de cellule pour avoir la transcon-
ductance totale, est donne´e par l’e´quation 1.5 :
Kp =
NCellZµn−invCoxd
LCH
(1.5)
avec : NCell le nombre de cellules, Z la longueur d’une cellule (m), LCH la longueur du canal (m) et
µn−inv est la mobilite´ des e´lectrons dans le canal.
Nous rappelons que le mode`le a` de´velopper sera valable et valide´ pour une gamme de tempe´rature
comprise entre −60˚C et 200˚C. Pour cette plage de tempe´rature, nous avons vu dans le chapitre
I.2 (paragraphe 2.2.4) que la mobilite´ des porteurs libres dans le canal augmente avec la tempe´rature.
Notons que nous n’avons pas pris en compte la de´pendance de la mobilite´ a` la tension VGS . Ainsi, la
mobilite´ est mode´lise´e comme suit :
µn−inv = µn−inv (T0)×
(
Tj
T0
)α
, α ≥ 0 (1.6)
D’autre part, nous avons aussi observe´ dans chapitre II.1 que le courant de drain pre´sente un com-
portement particulier avec la tempe´rature. En effet, a` une tension VDS donne´e, ce courant augmente
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avec la tempe´rature pour des basses tempe´ratures (variant de −60˚C a` 20˚C) puis diminue pour des
tempe´ratures supe´rieures a` 20˚C. Pour tenir compte de cette e´volution particulie`re, nous de´finissons
une fonction, f(Tj), de´pendante de la tempe´rature, de´crite comme suit :
f(Tj) =

fn(Tj) = a0 + a1.exp(a2.
(Tj − T0)
T0
) , pour Tj < T0
fp(Tj) = b0 + b1.exp(b2.
(Tj − T0)
T0
) , pour Tj > T0
(1.7)
avec : a0, a1, a2, b0, b1 et b2 des coefficients a` identifier.
Cette fonction f(Tj) est par la suite utilise´e pour mode´liser les facteurs de correction Kf , θ, et
Pvf , qui sont introduits sous la forme suivante :
Kf = Kf0 ×
(
Tj
T0
)f1(Tj)
(1.8)
θ = θ0 ×
(
Tj
T0
)f2(Tj)
(1.9)
Pvf = Pvf0 ×
(
Tj
T0
)f3(Tj)
(1.10)
avec : Kf0, θ0 et Pvf0 les valeurs respectives de Kf , θ et Pvf a` la tempe´rature ambiante T0 = 25˚C.
Le mode`le de la source de courant du MOSFET SiC, de´crit par les e´quations 1.1a, 1.1b et 1.1c,
pose un proble`me de discontinuite´ lors du passage du courant du re´gime line´aire (e´quation 1.1b) au
re´gime sature´ (e´quation 1.1c). Pour cette raison, il fallait modifier l’e´quation 1.1c afin d’assurer la
continuite´ du mode`le.
Dans un premier temps, nous avons de´termine´ la valeur de VDS qui annule la de´rive´e du courant
Imos dans la zone line´aire (e´quation 1.11). Cette valeur limite, donne´e par l’e´quation 1.12, correspond
au passage du courant de la zone line´aire a` la zone de saturation. Ensuite, nous avons remplacer VDS
par sa valeur limite dans l’e´quation 1.1b.
dIMOS
dVDS
= 0 (1.11)
VDS =
(VGS − VTH)
2
y
Pvf · y
1
y−1
(1.12)
Ainsi, le mode`le du courant est de´crit comme suit :
IMOS =

0 , pour VGS < VTH
KfKp
1 + θ · (VGS − VTH) ×
[
(VGS − VTH) · VDS − P y−1vf · V yDS· (VGS − VTH)
2−y
y
]
, pour VDS ≤ (VGS − VTH)
2
y
Pvf · y
1
y−1
KfKp
1 + θ · (VGS − VTH) ×
(VGS − VTH)
2+y
y
Pvf
× y
y
y−1 − y 1y−1
y
y+1
y−1
, pour VDS >
(VGS − VTH)
2
y
Pvf · y
1
y−1
(1.13)
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1.2.3 Re´sistance a` l’e´tat passant
Pour mener a` bien la mode´lisation de la re´sistance a` l’e´tat passant, certaines hypothe`ses simplifi-
catrices vont devoir eˆtre formule´es pour que nous soyons en mesure d’identifier tous les parame`tres et
coefficients du mode`le qui vont eˆtre mis en jeux :
- La re´sistance a` l’e´tat passant est la somme de plusieurs re´sistances qui correspondent a` des
re´gions de natures diffe´rentes [Baliga, 2010]. Cependant certaines de ces
re´sistances e´le´mentaires, a` savoir la re´sistance de la zone N+ de la source et la re´sistance de la
couche d’accumulation, sont conside´re´es comme des composantes parasites et peuvent ainsi eˆtre
ne´glige´es [Ruff et al., 1994].
- La re´sistance a` l’e´tat passant que nous nous appreˆtons a` mode´liser est conside´re´e comme e´tant
la somme de trois re´sistances e´le´mentaires : la re´sistance du canal RCH , la re´sistance de drift
RDRIFT et la re´sistance du substrat N
+, RS . Cette hypothe`se est justifiable quand il s’agit de
mode´liser un VD-MOSFET car dans ce cas nous conside´rons les deux re´gions importantes de la
structure DMOS, la re´gion de type N−, dite re´gion de drift, qui de´termine la tenue en tension
par son dopage et son e´paisseur ; et la re´gion du canal qui controˆle l’e´tat passant ou bloque´ du
transistor via l’oxyde situe´ entre la grille et la source.
- Le mode`le de RDRIFT englobe celui de la re´sistance de drift et celui de la re´sistance du JFET
parasite. En effet, une seule formule est utilise´e afin de simplifier par la suite la phase d’extraction
des parame`tres.
Ainsi, la re´sistance a` l’e´tat passant est exprime´e sous la forme suivante :
RDS(ON) = RCH +RDRIFT +RS (1.14)
RS = constante (1.15)
La re´sistance se´rie, RS , est conside´re´e comme une constante dont la valeur va eˆtre de´termine´e
ulte´rieurement. Pour les trois autres re´sistances e´le´mentaires, nous adoptons la mode´lisation physique
introduite par [Baliga, 2010].
La re´sistance du canal, RCH , d’une seule cellule est donne´e par l’e´quation 1.16. E´tant donne´ que
les cellules sont place´es en paralle`les, la re´sistance du canal totale est donne´e par l’e´quation 1.17.
RCH =
LCH
Z µn−inv COX (VGS − VTH) (1.16)
RCH =
LCH
NCell Z µn−inv COX (VGS − VTH) (1.17)
Enfin, la troisie`me re´sistance mode´lise´e est celle de la couche e´pitaxie´e N−, RDRIFT , qui est donne´e
par l’e´quation 1.18.
RDRIFT =
ρD t
NCell Z (WCell − a)
ln
(
WCell
a
)
(1.18)
avec : ρD la re´sistivite´ de la zone de drift (Ω.m), t la profondeur de la zone de drift (m), WCell la
largeur de la cellule (m) et a la largeur de la zone du JFET parasite (m) (figure 1.1).
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1.2.4 Capacite´s intrinse`ques
A pre´sent, inte´ressons-nous a` la mode´lisation dynamique du transistor MOSFET SiC. Le com-
portement dynamique du transistor est mode´lise´ par ses trois capacite´s intrinse`ques : CGD, CDS et
CGS .
Nous commenc¸ons par le mode`le le plus simple, celui de la capacite´ entre grille et source, CGS .
Cette capacite´ est forme´e par deux capacite´s constantes Cm et Coxs (figure 1.1). Elle est conside´re´e
comme constante et sa valeur est extraite a` partir de la caracte´ristique dynamique CISS = f(VDS) a`
l’aide du traceur de caracte´ristiques AGILENT B1505A. La valeur de la capacite´, CGS, est approxime´e
a` celle de la capacite´, CISS , pour des tensions VDS e´leve´es, car dans ce cas la capacite´ CGD (ou CRSS)
devient ne´gligeable (quelques dizaines de pF) comme le montre la figure 1.2 qui pre´sente l’e´volution
des trois capacite´s : CISS, CRSS et CGS en fonction de la tension VDS .
Ainsi, le mode`le de la capacite´, CGS , s’e´crit comme suit :
CGS = CISS − CRSS ≈ CISS(min) (1.19)
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Figure 1.2 – Caracte´risation de CISS , CRSS et CGS
Pour la capacite´ CDS , son mode`le est de´crit par l’e´quation 1.20 tel qu’il est de´fini dans la litte´rature,
notamment par B. BALIGA dans [Baliga, 2010] et par R. MCNUTT dans [McNutt et al., 2007].
CDS =
ADS ǫSiC
Wdsj
(1.20)
ou` :
Wdsj =
√
2ǫsic · (VDS + Vbi)
qND
(1.21)
avec : ADS la surface e´quivalente de l’espace drain-source (m
2),Wdsj la largeur de la zone de de´sertion
drain-source (m) et Vbi la tension de diffusion exprime´e dans le tableau 1.1.
Nous terminons la mode´lisation dynamique par le mode`le de la capacite´, CGD. Cette dernie`re a un
comportement plus complexe que celui des deux capacite´s pre´sente´es ante´rieurement [Baliga, 2010],
[McNutt et al., 2007]. En effet, cette capacite´ correspond a` la mise en se´rie de la capacite´ d’oxyde,
Coxd, qui est constante et d’une capacite´, Cgdj , de la zone de charge d’espace, fortement variable avec
la tension drain-grille, VDG, selon l’expression 1.22, et ou` la capacite´ Cgdj est donne´e par l’e´quation
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1.23.
CGD =
 Coxd , pour VDG ≤ 0Coxd Cgdj
Coxd +Cgdj
, pour VDG > 0
(1.22)
Cgdj =
AGD ǫSiC
Wgdj
(1.23)
ou` :
Wgdj =
√
2ǫsic · (VDG)
qND
(1.24)
avec : AGD la surface e´quivalente de l’espace drain-grille (m
2), Wgdj la largeur de la zone de charge
d’espace sous la grille du MOSFET (m).
1.3 Mode`le de la diode Schottky C2D20120D
La topologie du mode`le de la jonction de la diode Schottky SiC est pre´sente´e sur la figure 1.3. Ce
mode`le est constitue´ d’une source de courant Idiode et d’une capacite´ Cdiode. Contrairement au mode`le
complexe du transistor MOSFET SiC de´crit dans la section pre´ce´dente, le mode`le de la diode Schottky
reste simple. En effet, ce dernier ne fait intervenir ni les dimensions ge´ome´triques, ni les proprie´te´s
intrinse`ques du SiC.
CdiodeVdiode
Cathode
Anode
Idiode
Figure 1.3 – Topologie du mode`le de la diode Schottky C2D20120D
Le mode`le de la source de courant que nous proposons, est base´ sur l’e´quation re´gissant le com-
portement statique de la diode [Raynaud, 2015], [McNutt et al., 2004b], [Ozpineci et al., 2009] et sur
l’ajout de parame`tres empiriques permettant de satisfaire une prise en compte de la tempe´rature.
Idiode =
 0 , pour Vdiode < VjIS · [exp(Vdiode − Vj
cVT
)
− 1
]
, pour Vdiode ≥ Vj (1.25)
ou` : 
Vj = Vj0 ·
(
Tj
T0
)Vj1
IS = IS0 ·
(
Tj
T0
)IS1
c = c0 ·
(
Tj
T0
)c1 (1.26)
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avec : Vdiode la tension aux bornes de la jonction (V ), Vj le potentiel de barrie`re de jonction ; tension
a` partir de laquelle la diode est passante (V ), VT la tension thermique e´gale a`
kT
q
(V ), IS le cou-
rant de saturation (A), c un facteur de correction. Les parame`tres avec l’indice ≪ 0 ≫ correspondent
aux valeurs des parame`tres a` la tempe´rature ambiante T0 = 25˚C et les parame`tres avec l’indice
≪ 1 ≫ correspondent aux coefficients permettant la prise en compte de la tempe´rature.
Le comportement dynamique de la diode Schottky est re´git par sa capacite´, Cdiode. Ayant le meˆme
comportement que celui de la capacite´, CDS , du MOSFET, la capacite´ Cdiode peut eˆtre mode´lise´e par
une expression approximative utilise´e dans les mode`les Spice [Galadi, 2008], [Leturcq, 2015b] :
Cdiode =
C0(
1 +
Vdiode
Vj
)Mj (1.27)
avec : C0 la valeur de la capacite´ Cdiode a` la tempe´rature ambiante T0 = 25˚C (F ) et Mj le coefficient
de gradualite´ de la jonction.
1.4 Conclusion
Ce chapitre a e´te´ consacre´ a` la mode´lisation compacte de la cellule de commutation (transistor
MOSFET SiC et diode Schottky SiC). Cette mode´lisation est un assemblage de mode`les traduisant
diffe´rents comportements du composant mode´lise´ (statique, dynamique, thermique, fre´quentiel, etc).
Ne´anmoins, dans le cadre de nos travaux, nous nous somme focalise´s uniquement sur le comportement
e´lectrique (statique et dynamique) en fonction de la tempe´rature.
Nous avons commence´ par la description du mode`le du transistor MOSFET CMF20120D de Cree
(type VDMOSFET). Le mode`le VDMOSFET posse`de principalement cinq composantes : la source de
courant, IMOS, la re´sistance a` l’e´tat passant, RDS(ON), et les trois capacite´s intrinse`ques, CGS (entre
grille et source), CDS (entre drain et source), et CGD (entre grille et drain).
Apre`s avoir introduit les proprie´te´s physiques du carbure de silicium, nous avons identifie´ les
diffe´rentes formulations analytiques de´crivant l’e´volution des cinq composantes en fonction des tensions
applique´es sur les e´lectrodes, et en fonction de la tempe´rature. Pour de´velopper ces formulations, nous
avons adopte´ a` la fois la mode´lisation empirique introduite par MCNUTT dans [McNutt et al., 2004a],
et les e´quations physiques introduites par BALIGA dans [Baliga, 2010].
Enfin, nous avons proce´de´ de la meˆme manie`re pour de´velopper le mode`le de la diode Schottky
C2D20120D de Cree. Ce dernier est constitue´ de deux sous-mode`les : la source de courant, Idiode, et
la capacite´ intrinse`que, Cdiode.
La prochaine e´tape consiste a` identifier les valeurs des parame`tres des deux mode`les de´veloppe´s,
tel est l’objet du chapitre suivant ou` nous allons de´finir la proce´dure d’extraction des parame`tres
inconnus.
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Chapitre 2
Me´thodologie d’extraction des
parame`tres
2.1 Introduction
Dans l’optique d’imple´menter le mode`le de´veloppe´ dans la pratique et de pouvoir le valider en le
comparant avec des mesures expe´rimentales, nous avons besoin de connaitre les valeurs de l’ensemble
de ses parame`tres (telles que les proprie´te´s intrinse`ques du mate´riau, les dimensions ge´ome´triques, les
parame`tres e´lectriques, etc).
Dans le cas ou` ces derniers sont inconnus, nous aurons besoin d’une me´thode, physiquement
convaincante, pour les extraire. Autrement dit, la mode´lisation compacte est intrinse`quement corre´le´e
a` l’extraction des parame`tres et elle exige une me´thode d’extraction spe´cifique en tenant compte du
nombre total des parame`tres et de leur de´finition.
A ce titre, ce chapitre relate la me´thodologie propose´e pour extraire ces parame`tres dans le cadre
des sous-mode`les du transistor MOSFET SiC (le mode`le du courant du canal, le mode`le de la re´sistance
a` l’e´tat passant et les mode`les des capacite´s intrinse`ques) et du mode`le de la diode Schottky SiC qui
ont e´te´ pre´sente´s dans le chapitre pre´ce´dent.
La proce´dure d’extraction de parame`tres que nous allons adopter comprend deux e´tapes. La
premie`re e´tape consiste a` exploiter les fiches techniques des fabricants, les caracte´risations statiques
effectue´es pre´ce´demment (chapitre II.1), et la ge´ome´trie du composant afin d’extraire un maximum
de donne´es.
La deuxie`me e´tape consiste a` utiliser une approche d’optimisation a` l’aide d’un algorithme stochas-
tique, afin d’identifier les parame`tres physiques et empiriques restants. Cette deuxie`me me´thode est
re´alise´e a` l’aide du logiciel MATLAB, elle ne s’appuie que sur des caracte´risations statiques pre´sente´es
pre´ce´demment (chapitre II.1) et en aucun cas sur des caracte´risations dynamiques.
2.2 Extraction des premiers parame`tres
Dans cette section, nous allons de´terminer les valeurs des concentrations de dopage N et P , la sur-
face e´quivalente de l’espace drain-source et celle de l’espace grille-drain pour le mode`le du transistor
MOSFET SiC. Certains parame`tres, tels que le nombre de cellule, les dimension ge´ome´triques d’une cel-
lule, la surface active de la puce, sont de´ja` donne´s par le constructeur Cree dans [Dixon-Warren, 2012].
Pour le mode`le de la diode Schottky SiC, un seul parame`tre sera extrait a` partir des caracte´ristiques
directes de la diode, il s’agit de sa tension de seuil, Vj .
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2.2.1 Parame`tres du MOSFET CMF20120D
a. Identification de ND
Nous commenc¸ons par estimer la concentration de dopage N , note´e ND. Pour cela, conside´rons la
re´partition du champ e´lectrique au claquage, dans la re´gion de ≪ base ≫ N− telle qu’elle est pre´sente´e
a` la figure 2.1 et en ne´gligeant les extensions dans les zones tre`s dope´es P+ et N+. La figure 2.1a
pre´sente la re´partition de ce champ dans le cas d’une re´partition libre de la zone de charge d’espace
(cas d’une jonction non tronque´e).
Cependant, la plupart des composants fonctionnent en limitation de zone de charge d’espace pour
que la chute de tension a` l’e´tat passant soit la plus faible possible, tel est le cas du MOSFET SiC.
Dans ce cas de figure, la zone de charge d’espace maximale est tronque´e de 25% [Arnould, 1992] afin
d’avoir l’optimum. Ainsi, le profil du champ e´lectrique en fonction de x n’est plus triangulaire mais en
forme trape´zo¨ıdale comme le montre la figure 2.1b. Cette re´partition en forme trape´zo¨ıdale est obtenue
quand la zone de charge d’espace occupe la totalite´ de la re´gion de base et vient heurter la re´gion
limitante N+ (phe´nome`ne du ≪ punch-through ≫).
x
P+ N+
|E
max
|
E(x)
0
N
dE
dx
t
max
(a) Cas d’une jonction non tromque´e
P+
E(x)
|E
max
|
N− N+
x
0 t  <  t
max
(b) Cas d’une jonction tromque´e
Figure 2.1 – Re´partition simplifie´e du champ e´lectrique au claquage dans la re´gion N−
Notons que pour faciliter l’extraction de l’e´paisseur de la re´gion de drift t et de la concentration de
dopage N , nous supposons qu’il s’agit d’une jonction non tronque´e. Ainsi, nous obtenons des valeurs
majore´es de t et de ND.
Dans ce cas (figure 2.1a), le champ est maximal a` l’interface P+N−, en x = 0, et varie selon
l’e´quation 2.1 [Leturcq, 2015a], [Baliga, 2010], [Mathieu, 1987] :
|Emax| = qND
ǫsic
t (2.1)
avec : t l’e´paisseur maximale de la re´gion de drift telle qu’elle est pre´sente´e sur la figure 1.1.
La tension de claquage peut s’e´crire sous la forme suivante :
VBR =
|Emax|t
2
(2.2)
Connaissant la valeur de la tension de claquage (VBR = 1200V [CMF20120D, 2012]) et celle du
champ maximal (| EMax |= 3MV/cm [Levinshtein et al., 2001b]), et en utilisant les deux e´quations
2.1 et 2.2, nous pouvons de´terminer l’e´paisseur de la zone de drift, t, ainsi que la concentration ND.
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b. Identification de NA
Pour la concentration de dopage P (re´gion porte canal), note´e NA, elle est estime´e a` partir de
l’e´quation de la tension de seuil (e´quation 1.3, chapitre IV.1), pour une tension et une tempe´rature
donne´es (a` T0 = 25˚C, la tension VTH vaut 3V ).
c. Identification de ADS
Pour la surface e´quivalente de l’espace drain-source, ADS, elle est calcule´e a` partir des e´quations
1.20 et 1.21 (chapitre IV.1) et de la caracte´ristique CDS = f(VDS), pour un point de fonctionnement
donne´ (T0 = 25˚C, VDS = 500V et CDS = 0, 11nF ).
d. Identification de AGD
De la meˆme manie`re, nous identifions la surface e´quivalente de l’espace grille-drain a` partir des
e´quations 1.22 et 1.24 ((chapitre IV.1)) et de la caracte´ristique CGD = f(VDS), pour un point de
fonctionnement donne´ (T0 = 25˚C, VDS = 500V et CGD = 0, 84pF ).
e. Re´sultats
Le tableau 2.1 re´capitule l’ensemble des valeurs des parame`tres initiaux identifie´s. Sachant que
la surface active du composant, SActive ≈ ADS + AGD, nous notons que la somme des surfaces
ADS et AGD est e´gale a` 17, 74mm
2, le´ge`rement supe´rieure a` la surface active de la puce donne´e
par [Dixon-Warren, 2012] (SActive = 12mm
2).
Ces parame`tres nous permettent dans un premier temps de finaliser les mode`les des deux capacite´s
intrinse`ques du MOSFET, CDS et CGD. En effet, les figures 2.2 et 2.3 comparent les mode`les respectifs
de CDS et de CGD avec leurs caracte´ristiques mesure´es a` l’aide du traceur, a` tempe´rature ambiante
T0 = 25˚C. Quant a` la capacite´ CGS , nous rappelons qu’elle est conside´re´e comme constante et que
sa valeur vaut CISS(min) (1, 98nF ).
Mode`les des capacite´s intrinse`ques
Parame`tre optimise´ Symbole Valeur Unite´
E´paisseur de la couche de drift t 8.10−6 (m)
Concentration de dopage N (drift) ND 8, 08.10
21 (m3)
Concentration de dopage P (porte canal) NA 4.10
21 (m3)
Surface e´quivalente de l’espace drain-source ADS 16, 48.10
−6 (m2)
Surface e´quivalente de l’espace grille-drain AGD 1, 26.10
−6 (m2)
Table 2.1 – Valeurs des parame`tres extraits pour les mode`les des capacite´s intrinse`ques du MOSFET
CMF20120D
Les re´sultats de la comparaison entre les mode`les des capacite´s et leurs caracte´ristiques mesure´es
au traceur donnent une bonne corre´lation entre la mesure et le mode`le. Ainsi, nous pouvons conclure
que la me´thode adopte´e pour extraire les premiers parame`tres (a` partir des caracte´ristiques physiques
du composant) est convaincante.
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Figure 2.2 – Caracte´ristique mesure´e et mode´lise´e de la capacite´ CDS
Figure 2.3 – Caracte´ristique mesure´e et mode´lise´e de la capacite´ CGD
2.2.2 Parame`tres de la Schottky C2D20120D
Pour le mode`le de la diode Schottky, seule la valeur de la tension de seuil, Vj, est extraite a` partir
la caracte´ristique directe (Idiode = f(Vdiode)), mesure´e a` l’aide du traceur a` la tempe´rature ambiante
T0 = 25˚C. Il s’agit de la tension a` partir de laquelle la diode devient passante. La valeur de Vj est
estime´e a` 0, 8V (figure 2.4).
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Figure 2.4 – Extraction de la valeur de Vj a` partir de la caracte´ristique directe de la diode mesure´e
a` T0 = 25˚C
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2.3 Extraction des parame`tres a` l’aide d’un algorithme d’optimisa-
tion
La deuxie`me me´thode d’extraction se´lectionne´e repose sur l’identification des parame`tres a` partir
des caracte´ristiques e´lectriques expe´rimentales du MOSFET SiC et de la diode Schottky SiC. L’ob-
jectif de l’optimisation est d’estimer les valeurs de l’ensemble des parame`tres inconnus du mode`le en
minimisant l’erreur entre les donne´es expe´rimentales et les donne´es issues du mode`le.
Pour cette raison, et pour le cas du transistor MOSFET SiC, nous cherchons a` optimiser :
- Le mode`le du courant, IMOS, pour diffe´rentes tensions VGS variant de 10V a` 20V , et sur une
large plage de tempe´rature, variant de −60˚C a` 200˚C.
- Le mode`le de la re´sistance a` l’e´tat passant, notamment les mode`les des re´sistances e´le´mentaires
(RCH , RDRIFT et RS), sur une large plage de tempe´rature, variant de −60˚C a` 200˚C.
Pour le cas de la diode Schottky, nous optimisons :
- Le mode`le du courant direct, Idiode, pour diffe´rentes tempe´ratures, variant de 25˚C a` 175˚C.
- Le mode`le de la capacite´ intrinse`que, Cdiode, a` la tempe´rature ambiante, T0 = 25˚C.
Afin de re´pondre au proble`me d’optimisation, nous conside´rons le mode`le du MOSFET et celui
de la diode Schottky, de´finis dans le chapitre pre´ce´dent (chapitre IV.1), comme deux boˆıtes noires
avec des vecteurs ≪ parame`tres d’entre´e ≫ note´s, E et, des vecteurs ≪ parame`tres de sortie ≫ note´s, S,
(Figure 2.5). Dans cette section, nous commencerons par de´finir ces vecteurs parame`tres, ensuite nous
pre´senterons la proce´dure d’optimisation.
Modèle
Développé
E=[E ,E , ... , E ]1 2 n
T
S=[S , S , ... , S ]1 2 p
T
Paramètres à extraire
Grandeurs à optimiser
Figure 2.5 – Pre´sentation ge´ne´rale des mode`les sous forme de ≪ boˆıte noire ≫
2.3.1 De´finition des vecteurs parame`tres
a. Vecteur ≪ parame`tres d’entre´e ≫ E
Le vecteur E est constitue´ des parame`tres de valeurs inconnues et que nous voudrons estimer afin
de minimiser l’erreur entre l’expe´rimentation et le mode`le.
Pour le cas du MOSFET SiC, et en gardant les meˆmes notations que celles introduites dans le
chapitre pre´ce´dent (section 1.2), nous de´finissons deux vecteurs parame`tres d’entre´e :
ERDS(ON) =
[
RS µn−o α γ
]T
(2.3)
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EIMOS =
[
E1 E2 E3
]T
(2.4)
ou` :
E1 =
[
µn−inv0 θ0 Kf0 Pvf0
]T
, pour Tj = T0
E2 =
[
θ−0n Kf−0n Pvf−0n θ−1n Kf−1n Pvf−1n θ−2n Kf−2n Pvf−2n
]T
, pour Tj < T0
E3 =
[
θ−0p Kf−0p Pvf−0p θ−1p Kf−1p Pvf−1p θ−2p Kf−2p Pvf−2p
]T
, pour Tj > T0
(2.5)
avec :
- ERDS(ON) le vecteur parame`tres d’entre´e du mode`le de la re´sistance a` l’e´tat passant.
- EIMOS le vecteur parame`tres d’entre´e du mode`le du courant du canal. Ce vecteur est constitue´
de trois sous vecteurs E1, E2 et E3 :
- E1 le sous vecteur parame`tres quand Tj = T0.
- E2 le sous vecteur parame`tres quand Tj < T0.
- E3 le sous vecteur parame`tres quand Tj > T0.
Pour le mode`le de la diode Schottky, nous spe´cifions deux vecteurs d’entre´e pre´sente´s sous la forme
suivante :
EIdiode = [IS0 c0 Vj1 IS1 c1]
T (2.6)
ECdiode = [Mj ]
T (2.7)
avec :
- EIdiode le vecteur parame`tres d’entre´e du mode`le du courant de diode pre´sente´ dans le chapitre
pre´ce´dent (section1.3).
- ECdiode le vecteur parame`tres d’entre´e du mode`le de la capacite´ de diode.
b. Vecteur ≪ parame`tres de sortie ≫ S
L’optimisation que nous allons effectuer est une optimisation mono-objectif, ou` les grandeurs sont
optimise´es se´pare´ment. Ces grandeurs constituent les vecteurs ≪ parame`tres de sortie ≫ et sont le
courant, IMOS, et la re´sistance a` l’e´tat passant, RDS(ON), pour le cas du MOSFET.
Pour le mode`le de la diode Schottky, les deux vecteurs ≪ parame`tres de sortie ≫ sont le courant de
diode, Idiode, et sa capacite´, Cdiode. Ainsi, les vecteurs S se pre´sentent sous la forme suivante :
S1 = [IMOS]
T ; S2 = [RDS(ON)]
T ; S3 = [Idiode]
T ; S4 = [Cdiode]
T (2.8)
avec :
- S1 une se´rie de donne´es de´pendant de la tension VDS et de la tempe´rature de jonction Tj .
- S2 une se´rie de donne´es de´pendant uniquement de la tempe´rature Tj .
- S3 une se´rie de donne´es de´pendant de la tension Vdiode et la tempe´rature Tj.
- S4 une se´rie de donne´es de´pendant uniquement de la tension Vdiode.
En re´alite´, S peut eˆtre de´fini comme un vecteur ou une matrice. En effet, de´pendants de deux
variables (tension et tempe´rature), les grandeurs IMOS et Idiode sont deux matrices dont les valeurs
varient en fonction du vecteur Tj et du vecteur VDS et/ou Vdiode. En revanche, les grandeurs RDS(ON)
et Cdiode sont deux vecteurs, le premier est de´pendant de la tempe´rature Tj et le deuxie`me uniquement
de la tension Vdiode.
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Pour re´pondre au proble`me d’optimisation qui sera pre´sente´ dans la section suivante, nous de´finissons
aussi Sexp et Smod qui repre´sentent respectivement le vecteur (et/ou matrice) de sortie des donne´es
expe´rimentales et le vecteur (et/ou matrice) de sortie des donne´es du mode`le.
2.4 De´finition du proble`me d’optimisation
La litte´rature ne manque pas de me´thodes permettant de re´soudre les proble`mes d’optimisation
[Culioli, 1994]. Cependant, deux proble´matiques se posent :
- La premie`re est la de´finition de la fonction objectif car elle de´pend e´troitement du proble`me pose´,
a` savoir la corre´lation des donne´es expe´rimentales aux donne´es obtenues a` l’aide du mode`le.
- La deuxie`me est le choix de la me´thode de re´solution (l’algorithme d’optimisation) qui doit
tendre vers l’optimum (la solution) global.
Dans ce paragraphe, nous commencerons par pre´senter le proble`me d’optimisation, ensuite l’algo-
rithme utilise´.
Le proble`me d’optimisation est formule´ en un proble`me de minimisation d’erreur entre les donne´es
expe´rimentales et les donne´es issues des mode`les pour les vecteurs parame`tres de sorties, S, de´finis dans
le paragraphe pre´ce´dent. Afin de re´pondre a` ce proble`me d’optimisation, nous de´finissons une fonction
objectif, F , (ou fonction couˆt) que nous cherchons a` minimiser. Nous optons pour une fonction scalaire
repre´sentant l’e´cart quadratique entre l’expe´rimentation et le mode`le, il s’agit de l’erreur quadratique
moyenne qui s’e´crit sous la forme suivante :
F (E) = E
[
(Si,exp − Si,mod (E))2
]
(2.9)
Appelons Ê l’optimum des parame`tres d’entre´e minimisant la fonction objectif F . Le proble`me
d’optimisation mono-objectif est de´fini par :
Ê = argmin
E∈U
F (E) (2.10)
avec U un ouvert de Rn (n correspond a` la taille du vecteur E) qui de´finit l’espace de recherche des
solutions.
Le choix d’une telle fonction objectif se justifie ici. S’il existe une solution ∗E tel que F (∗E) = 0
alors les donne´es issues du mode`le seront parfaitement corre´le´es avec les donne´es de l’expe´rimentation.
En pratique, une telle solution peut ne pas exister. Ainsi, nous nous contenterons de trouver un vecteur
E permettant de minimiser le plus possible la fonction F . Ce ne sera qu’a` posteriori, en comparant
les donne´es expe´rimentales a` celles du mode`le que ce dernier sera valide´.
Devant la complexite´ du mode`le de´veloppe´ et du nombre de parame`tres a` estimer, notre choix
s’est porte´ sur une me´taheuristique d’optimisation a` l’aide d’un algorithme stochastique ite´ratif ap-
pele´ ≪ Optimisation par Essaims Particulaires ≫. Cet algorithme a e´te´ e´labore´ par J. KENNEDY
[Kennedy, 1995] et celui utilise´ dans ce me´moire de the`se a e´te´ code´ a` l’aide du logiciel MATLAB
par J. AUBRY [Aubry, 2011]. Il s’inspire du monde du vivant en traduisant le comportement social
d’individus (des particules) dans un groupe (essaim) en encourageant la collaboration entre particules
dans la recherche d’un minimum.
Nous nous proposons ici de le pre´senter. Initialement, a` l’ite´ration k = 0, Np particules se placent
ale´atoirement dans le domaine U de recherche des solutions pour les entre´es E. Nous avons donc
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initialement Np tirage ale´atoire de E. La position a` l’ite´ration k + 1 est de´finie par :{
vk+1 = ω. vk + b1. (Ebest,k − Ek) + b2. (Eleader,k − Ek)
Ek+1 = Ek + vk+1
(2.11)
avec :
- Ek le vecteur d’entre´e a` l’ite´ration k.
- Ek+1 le vecteur d’entre´e a` l’ite´ration k + 1.
- vk le vecteur vitesse a` l’ite´ration k.
- vk+1 le vecteur vitesse a` l’ite´ration k + 1.
- ω le terme d’inertie La particule a tendance a` suivre sa trajectoire pre´ce´dente.
- Ebest,k la meilleur position enregistre´e par la particule a` l’ite´ration k.
- Eleader,k la meilleur position de l’ensemble des particules.
- b1 le terme de rappel 1. La particule a tendance a` revenir vers la meilleur position qu’elle a
enregistre´e. b1 est tire´ ale´atoirement sur l’intervalle [0, 1].
- b2 le terme de rappel 2. La particule a tendance a` se diriger vers la meilleur position de l’ensemble
des particules. b2 est tire´ ale´atoirement sur l’intervalle [0, 1].
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Figure 2.6 – Synoptique de la phase d’optimisation
Notons que l’algorithme par essaims particulaires peut converger vers un minimum local et dans ce
cas le minimum global recherche´ n’est pas atteint. Ne´anmoins, l’augmentation du nombre de particules
Np re´duit ce risque, mais cela se fait au de´triment de la vitesse de l’algorithme. Par conse´quent, a`
chaque ite´ration, un certain nombre de particules (choisi ici a` 10% du nombre total de particules) se
replacent ale´atoirement dans l’espace des solutions. Cela permet donc de converger progressivement
vers le minimum global recherche´.
Enfin, nous pre´sentons sur la figure 2.6 le synoptique de la phase d’optimisation du mode`le du
MOSFET et celui de la diode Schottky a` l’aide de la me´thode des essaims particulaires.
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Pour le mode`le du MOSFET, nous comptant 26 inconnues a` de´terminer pour deux grandeurs
de sortie (IMOS et RDS(ON)). Pour le mode`le de la diode, nous avons 6 inconnues pour aussi deux
grandeurs de sortie (Idiode et Cdiode).
2.5 Pre´sentation de l’optimisation
Dans ce paragraphe, nous allons pre´senter les re´sultats de l’optimisation par la me´thode des es-
saims particulaires. Nous commencerons par les sous-mode`les du transistor MOSFET CMF20120D :
le mode`le du courant, IMOS, et le mode`le de la re´sistance a` l’e´tat passant, RDS(ON). Puis nous ter-
minerons par les sous-mode`les de la diode Schottky C2D20120D : le mode`le de son courant, Idiode, et
celui de sa capacite´ Cdiode.
2.5.1 Extraction des parame`tres du mode`le MOSFET SiC
a. Courant dans le canal IMOS
Avant de pre´senter les re´sultats de l’optimisation du mode`le du courant du canal, nous rappelons
son vecteur ≪ parame`tres d’entre´e ≫ pre´sente´ pre´ce´demment dans la section 2.3.1 :
EIMOS =
[
E1 E2 E3
]T
(2.12)
L’optimisation se fait en trois e´tapes, en determinant tout d’abord les parame`tres du vecteur E1
pour (Tj = T0), ensuite les parame`tres du vecteur E2 pour (Tj < T0) et enfin ceux du vecteur E3 pour
(Tj > T0).
L’ensemble des valeurs de ces parame`tres est re´capitule´ dans le tableau 2.2. Les coefficients obtenus
pour Tj < T0 et Tj > T0 e´tant des coefficients issus d’une mode´lisation phe´nome´nologique, ces derniers
n’ont pas de signification physique. En revanche, pour les constantes a` T0, cette fois-ci ces derniers ont
une signification physique et/ou e´lectrique et doivent donc avoir des ordres de grandeur non aberrants.
Pour la mobilite´ µn−inv0, nous nous sommes rapporte´s aux travaux pre´sente´s dans le chapitre I.2
(paragraphe 2.2.4) montrant que cette mobilite´ est comprise entre 1 et 10 (cm2/V.s), ce qui est bien
le cas de la valeur trouve´e par optimisation.
Pour les constantes restantes, nous nous sommes reporte´s aux travaux de MCNUTT dans
[McNutt et al., 2004a] pre´sentant un mode`le d’un VDMOSFET SiC (2kV -5A). Meˆme s’il ne s’agit
pas du meˆme MOSFET mode´lise´, nous avons ve´rifie´ que les coefficients de ce mode`le e´taient du meˆme
ordre de grandeur que les noˆtres.
Les re´sultats de cette optimisation sont pre´sente´s sur les figures 2.7, 2.8 et 2.9 illustrant une tre`s
bonne concordance entre le mode`le de´veloppe´ et les courbes expe´rimentales.
En effet, la figure 2.7 affiche les caracte´ristiques directes mesure´es et celles donne´es par le mode`le
du transistor pour diffe´rentes tensions VGS et a` une tempe´rature ambiante, T0 = 25˚C.
La figure 2.8 pre´sente ces caracte´ristiques directes pour des tempe´ratures de jonction infe´rieures a`
celle de la tempe´rature ambiante T0 (Tj comprise entre −60˚C et 20˚C).
Pour des raisons de lisibilite´ de courbes, nous pre´sentons sur la figure 2.8a les re´sultats correspon-
dant a` Tj = [−60 − 20 20] (˚C) et sur la figure 2.8b les re´sultats correspondant a` Tj = [−40 0] (˚C).
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Figure 2.7 – Comparaison entre les caracte´ristiques directes du MOSFET mesure´es et les donne´es
du mode`le du courant IMOS, pour diffe´rentes tensions VGS , a` tempe´rature ambiante T0 = 25˚C
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Figure 2.8 – Comparaison entre les caracte´ristiques directes du MOSFET mesure´es et les donne´es du
mode`le du courant IMOS, pour des tempe´ratures de jonctions Tj < T0 et pour une tension VGS = 20V
Enfin, la figure 2.9 pre´sente ces caracte´ristiques directes pour des tempe´ratures de jonction supe´rieures
a` celle de la tempe´rature ambiante T0 (Tj comprise entre 40˚C et 200˚C). La figure 2.9a correspond
a` Tj = [40 80 120 160 200] et la figure 2.9b correspond a` Tj = [60 100 140 180].
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Figure 2.9 – Comparaison entre les caracte´ristiques directes du MOSFET mesure´es et les donne´es du
mode`le du courant IMOS, pour des tempe´ratures de jonctions Tj > T0 et pour une tension VGS = 20V
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Mode`le du courant dans le canal
Parame`tre optimise´ Symbole Valeur
µn−inv0 4, 42.10
−4
Constantes pour T0 θ0 0, 011
Kf0 2, 62
Pvf0 0, 99
θ−0n 8, 86
Kf−0n 4, 67
Pvf−0n −1, 03
θ−1n −70
Coefficients pour Tj < T0 Kf−1n −4, 14
Pvf−1n −25, 52
θ−2n −27, 57
Kf−2n 2, 61
Pvf−2n −31, 97
θ−0p 4, 85
Kf−0p −2, 50
Pvf−0p −1, 07
θ−1p 7, 17
Coefficients pour Tj > T0 Kf−1p −13, 78
Pvf−1p 3, 58
θ−2p 4, 14
Kf−2p 21, 21
Pvf−2p 5, 31
Table 2.2 – Re´capitulatif des re´sultats de l’optimisation pour le courant dans le canal IMOS
b. Re´sistance a` l’e´tat passant RDS(ON)
Nous proce´dons de la meˆme fac¸on, pour le mode`le de la re´sistance a` l’e´tat passant. Nous allons
de´terminer les diffe´rents parame`tres de´finissant le vecteur d’entre´e, ERDS(ON) (expression 2.13), et dont
l’ensemble des valeurs est pre´sente´ dans le tableau 2.3.
Pour la mobilite´ µn−0, nous nous sommes reporte´s aux travaux de LEVINSHTEIN dans
[Levinshtein et al., 2001b] montrant que cette mobilite´ est infe´rieure a` 900 cm2/V.s pour les cas du
4H-SiC, ce qui est bien le cas de la valeur trouve´e par optimisation.
Pour la re´sistance RS , nous nous somme reporte´s aux travaux de MCNUTT dans [McNutt et al., 2004a]
montrant que cette re´sistance est de l’ordre de 0, 03Ω, du meˆme ordre de grandeur que celle estime´e
ici.
ERDS(ON) = [RS µn−0 α γ]
T (2.13)
Les re´sultats de cette optimisation sont pre´sente´s sur la figure 2.10 ou` nous comparons l’e´volution,
en fonction de la tempe´rature, de la re´sistance mesure´e a` celle du mode`le de´veloppe´. Nous pre´sentons
aussi l’e´volution des mode`les des deux composantes de la RDS(ON) : la re´sistance du canal, RCH , qui
de´croit avec la tempe´rature engendrant la diminution de RDS(ON), et la re´sistance de drift, RDRIFT ,
dont l’effet devient pre´ponde´rant avec la tempe´rature, ce qui entraine l’augmentation de la RDS(ON).
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Mode`le de la re´sistance a` l’e´tat passant
Parame`tre optimise´ Symbole Valeur Unite´
Re´sistance de contact de drain RS 0, 063 (Ω)
Mobilite´ volumique des e´lectrons µn−0 349 (cm
2/V.s)
Coefficient de tempe´rature de la mobilite´ dans le canal α 2, 9 XXX
Coefficient de tempe´rature de la mobilite´ volumique γ −5, 89 XXX
Table 2.3 – Re´capitulatif des re´sultats de l’optimisation pour le mode`le de la re´sistance a` l’e´tat
passant
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Figure 2.10 – E´volution de la re´sistance a` l’e´tat passant avec la tempe´rature : comparaison entre la
mesure et le mode`le
2.5.2 Extraction des parame`tres du mode`le diode Schottky SiC
Pre´sentons a` pre´sent les re´sultats de l’optimisation du mode`le de la diode. Le tableau 2.4 reprend
les valeurs des parame`tres estime´s qui constituent les vecteurs parame`tres d’entre´es, EIdiode et ECdiode ,
du dit mode`le :
EIdiode = [IS0 c0 Vj1 IS1 c1]
T ; ECdiode = [Mj ]
T (2.14)
Mode`le de la diode Schottky
Parame`tre optimise´ Symbole Valeur
Courant de saturation IS0 62
Facteur de correction c0 171, 68
Coefficient de gradualite´ Mj 0, 44
Vj1 −1, 04
Coefficients thermiques pour Tj > T0 IS1 0, 63
c1 2, 2
Table 2.4 – Re´capitulatif des re´sultats de l’optimisation pour le mode`le de la diode Schottky
C2D20120D
Les figures 2.11a et 2.11b pre´sentent respectivement les re´sultats de l’optimisation du sous-mode`le
Idiode et du sous-mode`le Cdiode. Seule la caracte´ristique de la capacite´ est mesure´e a` l’aide du traceur,
les caracte´ristiques directes de la diode (Idiode = f(Vdiode) a` diffe´rentes tempe´ratures sont celles donne´es
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par la fiche technique du fabricant [C2D20120D, 2013]. Nous constatons une bonne corre´lation entre
le mode`le et la mesure.
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Figure 2.11 – Mesure et mode`le des caracte´ristiques statique et dynamique de la diode Schottky
C2D20120D
2.6 Conclusion
Ce chapitre a e´te´ destine´ a` la pre´sentation de la me´thodologie d’extraction des parame`tres inconnus
dans le cadre des mode`les statiques du MOSFET CMF20120D et de la diode Schottky C2D20120D.
Cette phase est importante quand il s’agit d’une mode´lisation compacte, de´pendant de plusieurs
parame`tres physiques et/ou mathe´matiques et qui ne sont pas toujours faciles a` extraire. En effet,
chaque mode`le exige une approche d’extraction spe´cifique selon le nombre des parame`tres inconnus et
leurs de´finitions.
Le proce´de´ d’extraction a e´te´ re´alise´ principalement en deux e´tapes. Dans un premier temps,
nous avons estime´ certains parame`tres physiques a` partir des fiches techniques de fabriquant, des
caracte´risations e´lectriques ade´quates et des formulations analytiques des mode`les. Cette premie`re
de´marche nous a permis de finaliser les mode`les des capacite´s intrinse`ques du transistor MOSFET SiC
avec une bonne concordance entre mesure et mode`le.
Ensuite, nous avons cherche´ a` extraire les parame`tres restants a` l’aide d’une approche d’optimisa-
tion par la me´thode des essaims particulaires. Pour cela, nous avons commence´ par de´finir le proble`me
d’optimisation, notamment les parame`tres a` extraire (parame`tres d’entre´e), les grandeurs a` optimi-
ser (vecteurs et/ou matrice de sortie) et la fonction couˆt a` minimiser. Ensuite, nous avons pre´sente´
l’algorithme d’optimisation choisi.
Enfin, nous avons pre´sente´ les re´sultats d’optimisation dans le cadre des sous-mode`les du MOS-
FET (courant IMOS et re´sistance a` l’e´tat passant RDS(ON)) et des sous-mode`les de la diode Schottky
(courant Idiode et capacite´ Cdiode). Nous avons constate´, a` chaque fois, une bonne corre´lation entre
mesure et mode`le.
Ce chapitre vient cloˆturer la phase de la mode´lisation statique. A pre´sent, les deux mode`les peuvent
eˆtre imple´mente´s dans un circuit de simulation afin de les valider en dynamique, cela fera l’objet du
chapitre suivant.
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Chapitre 3
Mode´lisation d’une cellule de
commutation sous SIMPLORER
3.1 Introduction
Nous chercherons dans ce chapitre a` e´valuer le mode`le du transistor MOSFET SiC de chez Cree
en re´gime dynamique. Cette phase de mode´lisation est effectue´e sous le logiciel SIMPLORER.
Pour valider le mode`le du MOSFET, nous comparerons les re´sultats de simulation a` des mesures
e´lectriques re´alise´es sur le banc #2, ce dernier a de´ja` e´te´ pre´sente´ dans II.2.
La figure 3.1 pre´sente le circuit de test utilise´ pour la validation expe´rimentale. Il est constitue´
d’une source de tension continue, VDC , d’un condensateur de de´couplage, CDEC , d’une charge R− L
et d’une cellule de commutation compose´e d’un transistor MOSFET et d’une diode Schottky SiC de
roue libre, D.
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+
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Driver
FOD31825
RG
VGS
Vcc
Vee Rshunt
0.01Ù
MOSFET
D
L
VDRIVER
R
CDEC
(a) Sche´ma du hacheur
PCBde puissance
Circuit de commande
Charges Condensateurs de filtrage
Shunt
DUTDiode Schottky
Transistor auxiliaire
(b) Photographie du banc
Figure 3.1 – Circuit de test utilise´ pour la validation expe´rimentale du MOSFET SiC
Pour reproduire les commutations du MOSFET de manie`re satisfaisante, il faudra bien mode´liser
l’ensemble des e´le´ments constituant la cellule de commutation a` savoir, la charge, le condensateur de
de´couplage, le PCB de puissance et l’impe´dance du circuit de commande rapproche´e.
La premie`re section de ce chapitre porte sur la mode´lisation de la charge R-L du banc et sur
l’identification des inductances parasites de la maille de commutation a` savoir, les inductances internes
au boitier TO247 du MOSFET et de la diode, celles du PCB de puissance, et celles du condensateur
de de´couplage.
Faute de temps, nous n’avons pas pu mode´liser les e´le´ments parasites du circuit de commande rap-
proche´e et nous n’avons pas non plus conside´re´ l’effet de la fre´quence (effet de peau) sur la re´sistance
des pistes du PCB (puissance et commande).
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La deuxie`me section sera de´die´e a` la validation expe´rimentale du mode`le du MOSFET SiC en
re´gime dynamique. Manquant de re´sultats expe´rimentaux a` diffe´rentes tempe´ratures sur le banc de
test #2 ayant servi a` valider le mode`le, nous ne pourrons valider son comportement thermique. En
effet, les seuls essais en tempe´rature ont e´te´ re´alise´s a` l’aide du banc #3 (II.2). Ayant rencontre´ des
difficulte´s de mise en œuvre avec ce banc, a` cause notamment de perturbations importantes entre
puissance et commande, il e´tait difficile de l’utiliser pour valider le mode`le du MOSFET.
Faute de temps, nous n’avons pas pu reproduire les tests a` diffe´rentes tempe´rature avec le banc
2#. Par conse´quent, la robustesse du mode`le sera e´value´e uniquement sur les effets de la re´sistance de
grille et du courant de charge.
3.2 Identification des e´le´ments ≪ parasites ≫ de la cellule de commu-
tation
Pour reproduire correctement les commutations du MOSFET SiC associe´ a` la diode de roue libre,
il est ne´cessaire de mode´liser la charge R − L du hacheur et d’identifier les inductances parasites du
circuit, notamment celles de la boucle de commutation.
3.2.1 Mode`le simplifie´ de la charge R− L
La charge utilise´e (R = 15Ω, L = 11mH) a e´te´ caracte´rise´e au pont d’impe´dance, re´fe´rence´
HP4194A, sur une plage de fre´quence variant de 100Hz a` 15MHz.
La charge est inductive jusqu’a` une fre´quence de l’ordre de 150kHz et pre´sente ensuite plusieurs
re´sonances et antire´sonances comme le montre la figure 3.2b, illustrant la variation de l’impe´dance de
la charge R− L avec la fre´quence.
Pour reproduire ce comportement, nous proposons un mode`le comportemental relativement sim-
plifie´ (figure 3.2a) et qui reste satisfaisant jusqu’a` une fre´quence de 1MHz comme le montre la figure
3.2b (courbe rouge).
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Figure 3.2 – Mesure et mode´lisation de la charge R − L dans une gamme de fre´quence de 100Hz a`
15MHz
3.2.2 Inductances parasites d’acce`s au MOSFET SiC
Les inductances internes au boˆıtier TO274 incluant les broches d’acce`s et les fils de bonding ont
e´te´ e´value´es e´galement au pont d’impe´dance sur une large plage de fre´quence comprise entre 100Hz
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et 40MHz (figure 3.3).
L’inductance parasite entre drain et source a e´te´ mesure´e au pont d’impe´dance en court-circuitant
grille et source. La de´croissance line´aire de l’impe´dance permet dans un premier temps l’estimation de
la capacite´ de sortie, COSS (2, 3nF sous une tension VDS = 5V ). Ensuite, la mesure de la fre´quence
de re´sonance (35MHz) nous permet d’estimer une inductance de connectique entre drain et source
LDS = 8, 89nH.
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Figure 3.3 – Caracte´risation de la jonction drain-source sur une gamme de fre´quence de 100kHz a`
40MHz (VGS = 0V ) et identification de LDS
L’inductance parasite entre grille et source a e´te´ mesure´e au pont d’impe´dance sur le meˆme prin-
cipe en court-circuitant cette fois drain et source. Apre`s de´termination de la capacite´ d’entre´e, CISS
(2, 85nF sous une tension VDS = 5V ), la mesure de la fre´quence de re´sonance (35MHz) nous permet
d’estimer une inductance de connectique entre grille et source LGS = 7, 68nH.
3.2.3 Inductances parasites du PCB de puissance
MOSFET SiC
SchottkySiC
Shunt
Capacité de
découplage
(a) Routage du PCB
Rshunt
MOSFET
D
CDEC
Lp1=4,96nH
Lp2=
7,89nH
Lp3=
5,66nH
Lp4=5,43nH
(b) LPCB
Figure 3.4 – Mode´lisation du routage du PCB de puissance et discre´tisation de l’inductance LPCB
dans la maille de commutation
L’inductance du PCB de puissance a e´te´ extraite du routage du PCB a` l’aide du logiciel ANSYS
Q3D. La mode´lisation du routage du PCB dans Q3D est pre´sente´e sur la figure 3.4, illustrant les
diffe´rents composants de la boucle de commutation, figure 3.4a, et la discre´tisation de l’inductance
parasite du PCB, figure 3.4b. Cette inductance est estime´e a` LPCB = 23, 94nH.
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3.2.4 Inductance de maille
L’inductance totale de la maille de commutation, Lmaille, inclue l’inductance parasite du conden-
sateur de de´couplage, l’inductance de connexion de la diode de roue libre, celle du PCB de puissance
et l’inductance parasite du boˆıtier TO247 entre drain et source (e´quation 3.1).
Lmaille = LDEC + Ldiode + LPCB + LDS (3.1)
avec : LDEC l’inductance parasite de la capacite´ de de´couplage, Ldiode l’inductance de connexion
de la diode Schottky et LPCB l’inductance parasite du PCB de puissance.
Cette inductance a e´te´ estime´e par l’interme´diaire d’un essai de commutation a` l’amorc¸age. La
figure 3.5 pre´sente les formes d’ondes releve´es lors de cette commutation. Le dIDdt a` la mise en conduction
est responsable d’une chute de tension aux bornes du transistor, note´e ∆V (figure 3.5a) et s’e´crit sous
la forme suivante :
∆V = (Lmaille − LDS) dID
dt
(3.2)
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Figure 3.5 – Formes d’ondes du courant ID et de la tension VDS du MOSFET CMF20120D (a) a`
l’amorc¸age et (b) au blocage (VDC = 600V , IL = 15A, RG = 10Ω)
Connaissant la valeur de la chute de tension (∆V = 26, 8V ), l’inductance parasite entre drain et
source (LDS = 8, 89nH) et le
dID
dt (0, 7A/ns), nous de´duisons la valeur de Lmaille estime´e a` 47, 17nH.
Ensuite, a` partir de l’e´quation 3.1, nous calculons la valeur des inductances de connexion de la
diode de roue libre et celle de la capacite´ de de´couplage (Ldiode + LDEC = 14, 34nH).
Nous n’avons pas cherche´ a` mesurer ces capacite´s et nous avons re´parti cette inductance de fac¸on
identique entre la diode et le condensateur de de´couplage, pour cette raison nous conside´rons, dans le
circuit de simulation, que Ldiode=LDEC . Cette hypothe`se ne change en aucun cas les re´sultats de simu-
lation puisque la valeur de l’ensemble des inductances parasites reste constante (Lmaille = 47, 17nH).
Enfin, nous pre´sentons sur la figure 3.6 le circuit complet tel qu’il est implante´ sous SIMPLORER.
Les diffe´rentes valeurs des e´le´ments de la charge ainsi que celles des e´le´ments parasites de la boucle
de commutation sont re´capitule´es dans le tableau 3.1.
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VDC CDEC
LPCB
+
-
2Cj 2Idiode
LD
CGD
CGS
CDS
MOS
LS
RG(EXT)
+
-
Rshunt
SchottkySiC
Charge RL
MOSFET SIC
Ldiode
LDEC
Condensateur
de découplage
C1
R
LL1
C2
R1
R2
RGLG
RDrift+RS
Figure 3.6 – Circuit de simulation implante´ sous SIMPLORER
E´le´ment R L R1 L1 C1 R2 C2
Valeur 15Ω 11mH 266Ω 428, 34µH 105, 13pF 4360Ω 83, 8pF
E´le´ment RG LG LS LD LDEC Ldiode LPCB
Valeur 5Ω 7, 68nH 4, 45nH 4, 45nH 7, 17nH 7, 17nH 23, 94nH
Table 3.1 – Valeurs des e´le´ments de la charge R − L et des e´le´ments parasites dans la cellule de
commutation
3.3 ≪ Recalage ≫ des capacite´s parasites du transistor
Avant de pre´senter les comparaisons entre re´sultats de simulation et expe´rimentation, nous avons
duˆ, dans un premier temps, recaler la valeur des capacite´s internes du transistor (CDS et CGD)
mesure´es initialement au capacime`tre. En conside´rant le sche´ma de la figure 3.6, nous oublions les
capacite´s parasites supple´mentaires induites par le PCB de puissance mais aussi par l’insertion des
sondes de mesure, notamment entre les potentiels de drain et de source et les potentiels de drain et
de grille.
Nous serons donc amene´s a` recaler les capacite´s CDS et CGD par rapport a` leurs valeurs mesure´es
au capacime`tre, lorsque le transistor est isole´ du convertisseur, afin de prendre en compte ces capacite´s
supple´mentaires.
Notons que ce recalage a e´te´ effectue´ pour un test re´alise´ sous une tension de bus continu de 600V ,
avec un courant de charge de 15A et avec une re´sistance de grille externe de 10Ω.
Enfin, nous recalerons ces deux capacite´s en nous servant de la fre´quence d’oscillation de la tension
VDS apre`s blocage et de la valeur du
dv
dt a` l’amorc¸age.
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3.3.1 Recalage de COSS
D’apre`s la caracte´ristique de la capacite´ de sortie du MOSFET obtenue au capacime`tre (figure 3.7),
nous de´terminons une capacite´ de sortie minimale (COSS(MIN)) de l’ordre de 126pF pour une tension
VDS = 600V . Cette mesure est identique a` celle donne´e par le fabricant Cree dans [CMF20120D, 2012].
L’observation des formes d’ondes expe´rimentales ne´cessite toutefois que soit ajoute´e une capacite´
supple´mentaire entre drain et source, ce qui reviendra dans le mode`le a` recaler la valeur de COSS.
Apre`s la phase de blocage du transistor (figure 3.5b), nous observons une oscillation du courant de
drain et de la tension entre drain et source. Cette oscillation a lieu entre l’inductance de la maille de
commutation (diode passante) et la capacite´ de sortie du transistor, COSS. Cette fre´quence d’oscillation
est donne´e par l’e´quation 3.3 et estime´e a` 50MHz. Connaissant la valeur de Lmaille, nous obtenons
une valeur approche´e de COSS(MIN) e´gale a` 214, 8pF et qui est supe´rieure a` celle mesure´e initialement
au capacime`tre (126pF ).
fosc =
1
2 π
√(
Lmaille COSS(MIN)
) (3.3)
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Figure 3.7 – Caracte´ristique de la capacite´ de sortie du MOSFET CMF20120D
3.3.2 Recalage de CRSS
La mesure pre´ce´dente a permis de recaler la capacite´ de sortie du transistor dans son environne-
ment, inte´grant donc les capacite´s parasites du PCB et des sondes de mesures. L’expression ge´ne´rale
du dVDSdt a` l’amorc¸age (figure 3.5a), de´montre´e dans le chapitre II.2 [Rossignol, 2015] et rappele´e dans
l’e´quation 3.4, va eˆtre utilise´e afin, cette fois, de recaler de fac¸on diffe´rencie´e les capacite´s CGD et CDS .
dVDS
dt
= − gm · (VDRIV ER+ − VTH)− IL
COSS(MIN) + 2.CJ(MAX) +RG · gm · CGD(MIN)
(3.4)
Nous recalons dans un premier temps la capacite´ CRSS (ou CGD) par rapport a` sa valeur minimale
mesure´e a` partir de sa caracte´ristique, figure 3.8. A partir de cette figure, nous de´terminons une valeur
minimale de CGD e´gale a` 8, 97pF pour VDS = 600V .
Il vient, en conside´rant les donne´es nume´riques (dVDSdt = 16, 96V/ns, IL = 17A, RG = 15Ω,
gm = 5, 3A/V , CJ(MAX) = 1, 1nF , VTH = 3, 3V , VDRIV ER+ = 19, 8V ), une valeur approche´e de
CGD(MIN) e´gale a` 22, 1pF . A partir de la valeur de COSS(MIN) et de celle de CGD(MIN), nous de´duisons
la capacite´ CDS(MIN) qui vaut 192, 7pF (COSS(MIN) − CGD(MIN)).
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Figure 3.8 – Caracte´ristique de la capacite´ CRSS du MOSFET CMF20120D
3.4 Validation expe´rimentale
Nous avons teste´ la validite´ du mode`le du MOSFET SiC pour trois points de fonctionnement ou`
nous avons compare´ les formes d’ondes (VDS−ID) simule´es lors des transitoires avec les formes d’ondes
expe´rimentales :
- figures 3.9a et 3.9b pour VDS = 600V , IL = 15A et RG(EXT ) = 10Ω
- figures 3.10a et 3.10b pour VDS = 600V , IL = 15A et RG(EXT ) = 5Ω
- figures 3.11a et 3.11b pour VDS = 600V , IL = 5A et RG(EXT ) = 5Ω
L’erreur relative entre la mesure et la simulation est de´finie par l’e´quation 3.5 et elle est exprime´e
en %.
ǫr =
∣∣∣∣xei − xsixei
∣∣∣∣× 100 (3.5)
avec : xei la valeur expe´rimentale des parame`tres transitoires et x
s
i la valeur simule´e de ces pa-
rame`tres.
3.4.1 Essai #1 a` VDS = 600V , IL = 15A et RG(EXT ) = 10Ω
Nous rappelons que les valeurs des capacite´s CDS et CGS ont e´te´ recale´es sur les formes d’ondes
expe´rimentales pre´sente´es sur la figure 3.9.
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Figure 3.9 – Mesures (traits continus) et simulations (pointille´s) du courant et de la tension de drain
du MOSFET CMF20120D en commutation a` la fermeture, VDS = 600V , IL = 15A et RG(EXT ) = 10Ω
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A la mise en conduction du transistor, figure 3.9a, nous notons une bonne corre´lation entre les
pentes dvdt et
di
dt expe´rimentales et simule´es (voir aussi le tableau 3.2). Nous constatons e´galement que
la chute de tension inductive aux bornes du transistor lors de la phase de croissance du courant est
correctement simule´e.
Nous notons toutefois, au blocage de la diode (mise en conduction du transistor) une diffe´rence
importante au niveau de la surintensite´ qui apparaˆıt dans le transistor. Nous n’avons pas re´ussi a` expli-
quer cette diffe´rence, elle pourrait e´ventuellement eˆtre due au comportement ≪ le´ge`rement ≫ bipolaire
de la diode Schottky MBS (utilise´e ici comme diode de roue libre) et non pris en compte par le mode`le.
Au blocage, figure 3.9b, la fre´quence des oscillations apparaissant apre`s l’annulation du courant de
drain est assez bien repre´sente´e par le mode`le. En outre, nous observons une de´croissance du courant de
drain, lors de la phase de re´-application de la tension, plus faible en simulation qu’en expe´rimentation
et qui peut eˆtre corre´le´e a` la sous estimation du dvdt .
Le tableau 3.2 rapporte les valeurs expe´rimentales et simule´es des dvdt et
di
dt du transistor.
Conditions de test
VDS = 600V , IL = 15A, RG(EXT ) = 10Ω
Parame`tre Valeur mesure´e Valeur simule´e Unite´ Erreur relative
di
dt /ON
0, 7 0, 73 (A/ns) 4, 28%
dv
dt /ON
16, 96 17, 53 (V/ns) 3, 36%
di
dt/OFF
0, 48 0, 42 (A/ns) 12, 5%
dv
dt /OFF
24 20, 3 (V/ns) 15, 42%
Table 3.2 – Re´capitulatif des parame`tres transitoires caracte´risant la commutation du MOSFET
CMF20120D et calcule´s a` partir de l’expe´rimental et de la simulation, essai #1
3.4.2 Essai #2 a` VDS = 600V , IL = 15A et RG(EXT ) = 5Ω
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Figure 3.10 – Mesures (traits continus) et simulations (pointille´s) du courant et de la tension de drain
du MOSFET CMF20120D en commutation a` la fermeture, VDS = 600V , IL = 15A et RG(EXT ) = 5Ω,
essai #2
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A la mise en conduction, figure 3.10a, la diminution de la re´sistance de grille entraˆıne une augmen-
tation significative du didt a` la mise en conduction qui est bien reproduite par le mode`le. Nous notons
e´galement une assez bonne corre´lation entre les dvdt et
di
dt simule´s et expe´rimentaux (figure 3.10a et
tableau 3.3).
Au blocage, figure 3.10b, la diminution de la re´sistance de grille de 10 a` 5Ω augmente le´ge`rement
le didt sans toutefois modifier significativement le
dv
dt . Nous constatons ici encore, une assez bonne
corre´lation entre le mode`le et l’expe´rimentation avec toutefois, une le´ge`re sous estimation du dvdt par
le mode`le.
Conditions de test
VDS = 600V , IL = 15A, RG(EXT ) = 5Ω
Parame`tre Valeur mesure´e Valeur simule´e Unite´ Erreur relative
di
dt /ON
0, 93 1, 04 (A/ns) 11, 83%
dv
dt /ON
19, 5 22, 4 (V/ns) 14, 87%
di
dt/OFF
0, 5 0, 51 (A/ns) 2%
dv
dt /OFF
26, 87 24, 75 (V/ns) 7, 9%
Table 3.3 – Re´capitulatif des parame`tres transitoires caracte´risant la commutation du MOSFET
CMF20120D et calcule´s a` partir de l’expe´rimental et de la simulation
3.4.3 Essai #3 a` VDS = 600V , IL = 5A et RG(EXT ) = 5Ω
Dans ce cas de figure, et comparativement a` l’essai #2 (VDS = 600V , IL = 15A, RG(EXT ) = 5Ω),
c’est le courant de charge qui est ici significativement modifie´.
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Figure 3.11 – Mesures (traits continus) et simulations (pointille´s) du courant et de la tension de drain
du MOSFET CMF20120D en commutation a` la fermeture, VDS = 600V , IL = 5A et RG(EXT ) = 5Ω,
essai #3
D’apre`s la figure 3.11a, la diminution du courant de charge n’a que peu d’effet sur le dvdt a` la mise
en conduction, ce qui est tre`s correctement pris en compte par le mode`le. On retrouve toujours a` la
mise en conduction une diffe´rence importante entre expe´rimentation et simulation sur la surintensite´
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apparaissant dans le transistor et lie´e au blocage de la diode, et qui est ici plus marque´e que sur l’essai
#2.
Au blocage, figure 3.11b, la diminution du courant de charge entraˆıne une de´croissance importante
du dvdt qui e´volue expe´rimentalement de 26, 87V/ns (essai #2) a` 14, 42V/ns. Nous constatons e´galement
que cette e´volution est correctement prise en compte par le mode`le qui donne un e´cart de 4, 5% entre
le dvdt simule´ et celui mesure´ expe´rimentalement.
Par contre, la variation du courant de drain lie´e a` l’effet du dvdt sur la capacite´ de la diode de roue
libre n’est pas correctement simule´e ce qui entrainera une erreur importante sur les pertes au blocage.
Enfin, nous pre´sentons le tableau 3.4 rapportant les valeurs expe´rimentales et simule´es des dvdt et
di
dt du transistor pour l’essai #3.
Conditions de test
VDS = 600V , IL = 5A, RG(EXT ) = 5Ω
Parame`tre Valeur mesure´e Valeur simule´e Unite´ Erreur relative
di
dt /ON
0, 83 0, 76 (A/ns) 8, 43%
dv
dt /ON
23, 8 22, 74 (V/ns) 4, 45%
di
dt/OFF
0, 093 0, 078 (A/ns) 16, 13%
dv
dt /OFF
15, 1 14, 77 (V/ns) 2, 2%
Table 3.4 – Re´capitulatif des parame`tres transitoires caracte´risant la commutation du MOSFET
CMF20120D et calcule´s a` partir de l’expe´rimental et de la simulation
3.5 Synthe`se
Avant de synthe´tiser les observations sur les phases de mise en conduction et de blocage, on peut
constater que les fre´quences d’oscillation des grandeurs e´lectriques sont relativement bien repre´sente´es
par le mode`le. La non prise en compte de l’effet de peau sur la re´sistance totale de la maille de
commutation peut expliquer que le coefficient d’amortissement de ces diffe´rentes oscillations n’est pas
correctement simule´.
Pendant la phase de mise en conduction (figure 3.9a, 3.10a et 3.11a), nous avons constate´ une assez
bonne repre´sentation des valeurs de dvdt et de
di
dt notamment lors des essais #1 et #3. En effet, l’erreur
relative sur le dvdt est infe´rieure a` 5% et celle sur le
di
dt reste infe´rieure a` 9%.
C’est principalement la phase de blocage de la diode, et la surintensite´ qui apparaˆıt alors dans le
transistor qui est insuffisamment bien simule´e, avec une surintensite´ dans le transistor bien plus e´leve´e
en expe´rimentation qu’en simulation. Cela se traduira par une sous estimation des pertes a` la mise
en conduction par le mode`le. C’est en effet ce que nous constatons sur la figure 3.12, comparant les
e´nergies dissipe´es a` l’amorc¸age et au blocage du MOSFET pendant les trois essais.
Au blocage, c’est les didt et
dv
dt de l’essai #2 qui sont correctement simule´es avec une erreur relative
respectivement de 2% pour le didt et de 8% pour le
dv
dt .
En revanche, la de´croissance du courant dans le transistor lors de la phase de re´-application de
la tension n’a pas e´te´ correctement simule´e. L’erreur peut provenir d’une mauvaise estimation de la
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capacite´ parasite de la diode de roue libre mais aussi d’une mauvaise re´partition de la capacite´ ajoute´e
a` COSS qui aurait pu eˆtre re´partie entre la capacite´ de sortie du transistor et la capacite´ parasite de
la diode. Cette sous estimation de la variation de courant se traduira cette fois par une surestimation
des pertes au blocage dans le transistor, tel est le cas pour les trois essais (figure 3.12).
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Figure 3.12 – Distribution de l’e´nergie dissipe´e pendant une phase de commutation pour diffe´rentes
re´sistance de grille externe et diffe´rents courant de charge
Au final, nous constatons bien une sous-estimation des e´nergies dissipe´es a` l’amorc¸age par le mode`le
et une surestimation des e´nergies dissipe´es au blocage qui, en se compensant, permettent de fac¸on assez
fortuite une relative bonne estimation des pertes totales par commutation.
3.6 Conclusion
Ce chapitre vient cloˆturer la partie consacre´e a` la mode´lisation des interrupteurs de puissance
en SiC, notamment le MOSFET de chez Cree, re´fe´rence´ CMF20120D, et la diode Schottky de chez
Infineon, re´fe´rence´e C2D20120D. Ce chapitre s’est articule´ autour de la mode´lisation e´lectrique de
la cellule de commutation MOSFET-diode Schottky. Les deux mode`les de´veloppe´s au de´but de cette
partie ont e´te´ par la suite imple´mente´s en VHDL-AMS et simule´s dans une cellule de commutation
sous le logiciel SIMPLORER.
La simulation du comportement transitoire du MOSFET a e´te´ compare´e avec les donne´es
expe´rimentales pour trois points de fonctionnement. L’objectif de cette comparaison e´tait d’e´valuer la
robustesse du mode`le sur l’effet de la re´sistance de grille et du courant de charge.
L’objectif initial de cette partie de mode´lisation e´tait le calcul des dvdt et
di
dt et l’estimation des pertes
du MOSFET, tout en prenant compte du couplage e´lectrothermique du composant. Faute de temps,
et pour des raisons de difficulte´ de mise en œuvre, nous n’avons pas pu valider le comportement ther-
mique du mode`le MOSFET. Ce travail a e´te´ limite´ au comportement e´lectrique des composants en SiC.
Enfin, nous notons que les deux mode`les de´veloppe´s peuvent eˆtre ame´liore´s tant par mode´lisation,
en prenant en compte l’effet ≪ bipolaire ≫ de la diode Schottky MBS, que par simulation, en prenant en
conside´ration toute contrainte parasite dans la cellule de commutation. Ces points pourront apporter
une ame´lioration conside´rable sur l’estimation des pertes par simulation.
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Conclusion ge´ne´rale
Les travaux pre´sente´s dans ce me´moire de the`se s’inscrivent dans le cadre d’une de´marche glo-
bale visant l’e´valuation des performances e´lectriques des interrupteurs de puissance en technologie
carbure de silicium pour une e´ventuelle utilisation dans des convertisseurs ae´ronautiques de nouvelle
ge´ne´ration. Les potentialite´s des semi-conducteurs SiC de puissance laissent pre´sager des possibilite´s
plus e´tendues que les composants en silicium : haut rendement de conversion, tenue en tension plus
e´leve´e, fre´quences de commutation e´leve´es, fonctionnement a` haute tempe´rature et excellente robus-
tesse en re´gime extreˆme de fonctionnement. De plus, cette nouvelle technologie de semi-conducteurs
ouvre de re´elles possibilite´s de re´duction globale masse/volume des convertisseurs, ce qui re´pond aussi
aux exigences de l’industrie ae´ronautique.
Bien que les e´tudes de marche´ des semi-conducteurs pre´disent une expansion croissante dans le
temps des composants en SiC, l’utilisation de ces derniers reste encore aujourd’hui limite´e dans l’in-
dustrie. Cela vient du fait que cette technologie n’est pas encore bien maitrise´e et que ses processus de
fabrication ne sont pas assez matures. Ces contraintes incitent, par conse´quent, les industriels et les
chercheurs a` mener des investigations sur les performances, la fiabilite´ et la robustesse de ces dispositifs
a` semi-conducteurs grand gap afin d’e´valuer leurs potentiels d’utilisation dans des applications indus-
trielles notamment a` plus haute tempe´rature. C’est dans cette the´matique que s’est inscrite cette e´tude.
Ainsi, la premie`re partie de ce travail a porte´ sur l’e´valuation des performances e´lectriques statiques
et dynamiques des transistors SiC de la gamme 1, 2kV . Une campagne de caracte´risations e´lectriques
a e´te´ conduite sur des JFET ≪ normally-off ≫ de chez Semisouth et sur des MOSFET provenant
de deux fabricants diffe´rents, Cree et Rohm. Ces tests pre´liminaires avaient pour but de mettre en
e´vidence les spe´cificite´s de chacun des composants pre´-se´lectionne´s et d’e´tablir ensuite un comparatif
de performances de ces derniers.
Tout d’abord, nous avons effectue´ des caracte´risations statiques sur une large gamme de tempe´rature
variant de−60˚C a` 200˚C et nous avons suivi l’e´volution de trois grandeurs e´lectriques susceptibles de
varier avec la tempe´rature, a` savoir, le courant de saturation, la re´sistance a` l’e´tat passant et le courant
de fuite de drain. Les re´sultats de ces tests ont montre´ de bonnes performances statiques des transistors
1, 2kV SiC, notamment un faible courant de fuite de drain du MOSFET Cree (infe´rieur a` 84µA/cm2
a` 200˚C), une faible re´sistance a` l’e´tat passant des transistors a` haute tempe´rature (infe´rieure a`
20mΩ.cm2 a` 200˚C) et un faible courant de saturation du JFET a` haute tempe´rature (≈ 200A/cm2
a` 200˚C). Toutefois, nous avons pu constater, dans le cas des MOSFET, l’effet pre´ponde´rant de la
re´sistance du canal sur la chute de la tension totale a` l’e´tat passant. Ce point limitant ne´cessiterait
des ame´liorations au niveau du canal afin de re´duire cette chute de tension.
Puis, une e´tude a e´te´ effectue´e sur l’influence de la re´sistance de grille, du niveau de courant de
charge et de la tempe´rature sur le comportement e´lectrique des transistors SiC pendant les phases
de commutation. Ces tests ont re´ve´le´ des performances transitoires extreˆmement prometteuses pour
les MOSFET SiC, avec des vitesses de commutation e´leve´es, de faibles pertes par commutation et un
comportement en tempe´rature extreˆmement stable.
Enfin, une estimation de pertes a e´te´ re´alise´e dans les transistors MOSFET SiC, commutant a` des
hautes fre´quences de de´coupage. Ces mesures de´licates ont e´te´ effectue´es par deux me´thodes, calo-
rime´trique et e´lectrique. La bonne concordance entre les re´sultats, obtenus avec les deux techniques,
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en terme de pertes totales dissipe´es a valide´ la pre´cision et la fiabilite´ de la mesure e´lectrique. Cette
dernie`re reste pre´fe´rable a` la mesure calorime´trique, car elle limite l’e´chauffement du composant lors
du test mais ne´cessite un soin extreˆmement rigoureux dans la calibration et la compensation des
diffe´rentes sondes de mesure. Concernant les re´sultats obtenus, les MOSFET SiC ont pre´sente´ des
pertes dissipe´es relativement e´leve´es (supe´rieures a` 30W pour une fre´quence de 75kHz sous une ten-
sion de 600V et a` 10A de courant commute´), un point limitant pour leur fonctionnement a` des hautes
fre´quences de de´coupage. Compare´s a` leur homologue en Si, un CoolMOS Infineon, ces composants
ne pre´sentent pas un re´el avantage en terme de pertes.
La deuxie`me partie de ce manuscrit a e´te´ consacre´e a` l’e´tude de la robustesse des transistors SiC
pre´-se´lectionne´s en re´gime extreˆme de fonctionnent, en particulier en re´gime d’avalanche et de court-
circuit. Ces travaux avaient comme finalite´ d’avoir un aperc¸u sur la robustesse de ces composants SiC,
sur les de´gradations qui pouvaient eˆtre susceptibles d’apparaitre sous de tels re´gimes contraignants et
enfin sur leurs modes de de´faillance.
Les essais en re´gime d’avalanche ont re´ve´le´ une robustesse remarquable des MOSFET Cree et des
JFET Semisouth ≪ normally-off ≫, contrairement aux MOSFET Rohm qui s’ave´raient moins robustes.
En mode de limitation de courant, les trois types d’interrupteurs de puissance ont montre´ une bonne
tenue de court-circuit, notamment le JFET SiC qui a pre´sente´ une robustesse exceptionnelle, ayant
pu tenir une phase de court-circuit supe´rieure a` 1ms sans de´faillance.
D’autre part, les tests mene´s sur les MOSFET SiC ont re´ve´le´ une fragilite´ au niveau de la grille, un
de´faut qui affecte la fiabilite´ des composants.
Un inte´reˆt tout particulier a e´te´ accorde´ au MOSFET Rohm dont la de´faillance s’est produite sous
forme d’un court-circuit franc entre grille et source, un comportement inhabituel qui ne´cessitait plus
d’investigation. Ainsi, nous avons de´cide´ de re´aliser des tests de fatigue sur ce composant en re´gime
de courts-circuits re´pe´titifs et de suivre l’e´volution de ses caracte´ristiques e´lectriques. Ces essais ont
e´te´ accompagne´s par une tentative d’analyse de de´faillance et des premie`res constations ont permis
de formuler certaines hypothe`ses sur les e´ventuelles causes de de´faillance de ces MOSFET SiC.
La troisie`me partie du me´moire a e´te´ de´die´e a` la mode´lisation d’une cellule de commutation
comprenant un interrupteur de puissance SiC et une diode Schottky SiC de roue libre. Ces travaux
ont contribue´ a` l’e´laboration de mode`les pre´cis, base´s sur la physique des semi-conducteurs, sur la
structure interne des composants SiC et sur la mode´lisation empirique introduite par MCNUTT dans
[McNutt et al., 2004a]. Il e´tait vise´ des mode`les permettant une bonne repre´sentation du comporte-
ment e´lectro-thermique des composants, et une pre´de´termination des vitesses de commutation et des
pertes par commutation.
Les mode`les de´veloppe´s de´pendent de plusieurs parame`tres physiques et empiriques inconnus, dont
les valeurs ne sont pas toujours faciles a` extraire. Pour pouvoir valider ces mode`les en statique, nous
avons pu de´finir un proce´de´ d’extraction spe´cifique qui a donne´ une excellente concordance entre les
mode`les et les mesures expe´rimentales.
Les deux mode`les ont e´te´ par la suite imple´mente´s dans un circuit de simulation afin de tester
leur fonctionnent dynamique dans une cellule de commutation. Cette e´tape a e´te´ re´alise´e dans l’envi-
ronnement de simulation SIMPLORER en utilisant le langage VHDL-AMS. Enfin, une comparaison entre
les re´sultats de la simulation et les re´sultats des mesures transitoires du MOSFET SiC a permis de
conformer la validite´ des mode`les propose´s.
The`se de Othman Dhouha 168
CHAPITRE 3. MODE´LISATION D’UNE CELLULE DE COMMUTATION SOUS SIMPLORER
Perspectives
Enfin, pour conclure sur ce me´moire de the`se, nous proposons quelques perspectives comme conti-
nuite´ des travaux re´alise´s.
Une premie`re perspective concerne la plateforme de caracte´risation des commutations. Nous pro-
posons d’ame´liorer le prototype expe´rimental en le rendant plus ge´ne´rique, pouvant eˆtre utilise´ pour
tester des composants et des modules SiC. Il faudrait aussi revoir la conception du dernier circuit
de puissance de´veloppe´ afin de re´duire les chemins de perturbations conduites pouvant fausser les
re´sultats des caracte´risations. D’autres ame´liorations devraient eˆtre re´alise´es sur le circuit de com-
mande rapproche´e afin d’optimiser les vitesses de commutation et de pouvoir tirer le plein be´ne´fice
des dispositifs SiC e´tudie´s.
Une autre suite possible a` ce travail concerne l’analyse de de´faillance des MOSFET SiC ayant subi
un stress de type court-circuit. L’analyse macroscopique des indicateurs de de´gradation, re´alise´e durant
les tests de fatigue, a re´ve´le´ une fragilite´ au niveau de la grille (oxyde et/ou passivation et me´tallisation
proches), responsable de la de´faillance des MOSFET SiC. Afin de confirmer cette hypothe`se, une ten-
tative d’analyse microscopique a e´te´ effectue´e sur deux MOSFET SCH2090KE de Rohm et a permis
d’ouvrir des pistes de re´flexion sur les me´canismes de de´faillance de la structure MOSFET SiC. Ces in-
vestigations devraient eˆtre approfondies en re´alisant d’autres analyses fines (MEB, FIB, OBIRCH,...)
sur d’autres composants ayant subi le meˆme stress et en comparant ces re´sultats avec ceux d’un
composant neuf. Un des modes de de´faillance observe´, un court-circuit entre grille et source assurant
l’auto-protection du transistor. Ce mode de de´faillance, une fois analyse´ et clairement identifie´ ouvre
des pistes inte´ressantes pour l’auto-e´chauffement des transistors.
Enfin, la troisie`me perspective se rapporte sur la mode´lisation compacte des dispositifs SiC. Dans
le cas d’un mode`le complexe, prenant en compte plusieurs phe´nome`nes physiques (e´lectriques, ther-
miques,...), la question cruciale est comment traduire ces derniers par des expressions mathe´matiques
simples afin de pouvoir les inse´rer dans un mode`le compact. Une autre difficulte´ qui s’ajoute au pre-
mier point limitant est la proce´dure d’extraction des parame`tres inconnus du mode`le. Un tel mode`le
va comprendre un grand nombre de parame`tres ce qui complique l’e´tape d’identification. Il serait donc
important d’aborder en paralle`le avec la conception des mode`les des proce´dures expe´rimentales ou
analytiques d’extraction des valeurs de ces parame`tres.
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Annexe A
Circuit de commande du banc #1
Figure A.1 – Sche´ma e´lectrique du circuit de commande du banc #1 re´alise´ sous EAGLE
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